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Kurzfassung
Das Ziel der Arbeit war die Untersuchung eines neuartigen Phasenbausteins mit der Topo-
logie des Dreipunkt – Neutral Point Clamped – Stromrichters mit Spannungszwischenkreis
(3L-NPC-VSC) für Windkraftanwendungen. Wichtige Anforderungen an den Phasenbau-
stein und daraus resultierende Herausforderungen, sowie Lösungen für ausgewählte Teilpro-
bleme werden präsentiert.
Um die Vorteile des 3L-NPC-VSC für Hersteller von Windkraftanlagen zugänglich zu ma-
chen, ist es sinnvoll, einen neuartigen Phasenbaustein zu entwickeln. Der Phasenbaustein
soll einfach in Systeme zu integrieren sein, in denen gegenwärtig Zweipunktstromrichter
(2L-VSC) zum Einsatz kommen. Da sich Modulation, Zwischenkreisbalancierung und Kurz-
schlussschutz vom 2L-VSC unterscheiden, soll der Phasenbaustein diese Herausforderungen
eigenständig bewältigen.
Die Arbeit beschreibt die Konzeption eines solchen Phasenbausteins und behandelt insbe-
sondere die Modulation, die Zwischenkreisbalancierung und den Kurzschlussschutz des 3L-
NPC-VSC.
Ein Vergleich verschiedener Modulationsverfahren wurde durchgeführt und die am besten
geeigneten Verfahren für die Implementation in den Phasenbaustein ausgewählt. Eine An-
forderung war, dass dieser Signale einer übergeordneten Regelung verarbeiten kann, welche
für einen 2L-VSC berechnet wurden. Ein Überblick der Zwischenkreisbalancierungsverfah-
ren zeigte, dass nahezu alle den Nachteil einer zusätzlich benötigten Strommessung haben.
Die Untersuchung einer neuen an der Professur Leistungselektronik der TU Dresden entwi-
ckelten Methode ohne den Bedarf der Strommessung zeigte, dass diese anwendbar ist. Der
Algorithmus wurde simuliert, implementiert und experimentell getestet und zeigte gute Re-
sultate.
Die Aufgabe eines komplett unabhängigen Kurzschlussschutzes war die schwierigste. Alle
möglichen Fehler innerhalb eines Moduls wurden analysiert und kategorisiert. Einige Fehler-
typen können innerhalb einer Phase behandelt werden. Entsprechende Algorithmen wurden
entwickelt und getestet. Allerdings gibt es Fehlertypen, die nicht durch die Steuerung einer
einzelnen Phase behandelt werden können. Eine schnelle Kommunikation zwischen den drei
Phasen des Konverters wäre notwendig. Alternativ könnte eine übergeordnete Steuerung die-
se Fehler behandeln.
Zum Schluss wurde ein Demonstrator des Phasenbausteins aufgebaut und experimentell un-
tersucht. Einige Messergebnisse werden gezeigt, um die Funktion zu verifizieren.

Abstract
The aim of this thesis was the investigation of a new low-voltage power electronics building
block (PEBB) with a three-level neutral-point-clamped voltage-source converter (3L-NPC-
VSC) topology for wind power applications. Important requirements of the PEBB and the
resulting issues are presented as well as solutions for chosen partial problems are given.
To open up the advantages of the 3L-NPC-VSC to manufacturers of wind turbines it is useful
to develop a new PEBB. The PEBB should be easy to integrate in systems where two-level
converter (2L-VSC) are currently used. Because modulation, dc-link balancing and short-
circuit protection are different to the 2L-VSC, the PEBB should overcome these issues inde-
pendently.
The thesis describes the conception of such a PEBB and deals especially with modulation,
dc-balancing and short-circuit protection of the 3L-NPC-VSC.
A comparison of possible modulation methods was done and the best suited chosen in or-
der to be implemented in the PEBB control platform. One requirement was that it can deal
with incoming signals from overlaying controllers designed for a 2L-VSC. A survey of the
algorithms for the dc-balancing showed that almost all have the disadvantage of an extra
measuring of currents. The investigation of a newly at the chair of Power Electronics at TU
Dresden developed method without the need of measurements showed that it is applicable.
The algorithm was simulated, implemented and experimental tested and showed good per-
formance.
The task of a complete independent short-circuit protection was the most hard one. All pos-
sible failures on module level were analysed and categorized. Some types can be handled
by the control of one phase leg itself. Respective algorithms were developed, simulated and
tested. But there are some types of failure which can’t be handled by the control of one phase
leg. The communication between the three phase leg controls of a three phase system would
be necessary. Or, an overlaying control could manage this failures.
At the end a demonstrator of the PEBB was built and tested. Some measurement results are
given in order to verify its function.
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CSI Stromzwischenkreisumrichter, engl. current-source inverter
DDTC Direkte Totzeitregelung, engl. Direct Dead-time Control
DFIG doppelt gespeiste Asynchronmaschine, engl. doubly-fed induction
generator
HB Halbbrückenmodul
IPSPWM phasengleiche PWM, engl. in-phase sinusoidal pulse width modu-
lation
KS Kurzschluss
KS-A Kurzschlussfall A
KS-B Kurzschlussfall B
KS-C Bauteilfehler der zu einer unzulässigen Überspannung führt
KSS Kurzschlussschalter
L-Last induktive Last
LWL Lichtwellenleiter
PEBB leistungselektronischer Baustein, engl. power electronics building
block
PI-Regler Proportional-Integral-Regler
POSPWM phasenverschobene PWM, engl. phase opposite sinusoidal pulse width
modulation
PWM Pulsweitenmodulation
RL-Last ohmsch-induktive Last
SHE Selektive Eliminierung Harmonischer, engl. selective harmonic eli-
mination
SVM Raumzeigermodulation, engl. space vector modulation
VSC Stromrichter mit Spannungszwischenkreis, engl. voltage-source con-
verter
WKA Windkraftanlage
ZVS spannungsloses Einschalten, engl. zero voltage switching
III
Formelzeichen
ω Kreisfrequenz
ϕi Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung in einer Phase
ϕux Phasenverschiebung der Spannung uXM
q̃x gemittelte Schaltfunktion
AL Leiterquerschnitt
CDC Zwischenkreiskapazität
f1 Grundschwingungsfrequenz
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rL längenbezogender Leitungswiderstand
RDC Zwischenkreiswiderstand
SN Mittelwert der Scheinleistung
TD13 Totzeitstellwert bei DDTC für die Schalter T1 und T3 in einer 3L-
NPC Phase
TD1 . . .TD4 Totzeiten der Schalter T1 bis T4 einer 3L-NPC Phase
TD24 Totzeitstellwert bei DDTC für die Schalter T2 und T4 in einer 3L-
NPC Phase
TDmin minimale Totzeit
TN Nachstellzeit eines PI-Reglers
TS Schaltperiodendauer
TZP Verstärkung eines Zweipunktreglers
u′x,2L verschobene Referenzspannung für Wechselrichterphase x bei 2L-
SVM
UN Effektivwert der Nennspannung (verkettet)
u2L Gleichtaktwert zur Berechnung der Referenz bei 2L-SVM
u3L Gleichtaktwerte zur Berechnung der Referenz bei 3L-SVM
UCES Kollektor-Emitter-Sperrspannung
IV
uDC Zwischenkreisspannung
uLL,n verkettete Spannung eines dreiphasigen Spannungssystems
uM,Start Wert der Zwischenkreisspannungsdifferenz bei dem DDTC zur Un-
tersuchung der Sprungantwort zugeschaltet wird
uM Zwischenkreisspannungsdifferenz
ux,2L Basisreferenzspannung für Wechselrichterphase x bei 2L-SVM
ux,3L Referenzspannung für Wechselrichterphase x bei 3L-SVM
uxh Hilfsspannung zur Berechnung des Gleichtaktwertes bei 3L-SVM
uXM Ausgangsspannung der Wechselrichterphase x
WT HDN normierte gewichtete gesamte harmonische Verzerrung, engl. weigh-
ted total harmonic distortion
V

1 Einleitung
Diese Arbeit entstand im Rahmen eines durch das Bundesministerium für Bildung und For-
schung geförderten Forschungsprojektes in Zusammenarbeit mit den Projektpartnern PCS
Power Converter Solutions GmbH und SEMIKRON Elektronik GmbH & Co. KG. Es werden
die Entwicklung eines neuartigen Niederspannungs–Dreipunkt–NPC–Stromrichterbausteins
für Windkraftanlagen sowie die Bewältigung der damit verbundenen Herausforderungen ge-
zeigt.
1.1 Motivation
In den kommenden Jahren wird der Bedarf an regenerativen Energien weiter zunehmen.
Der gewünschte Ausstieg aus der Energieerzeugung aus fossilen oder atomaren Ressourcen
erfordert die Suche nach Energieträgern, mit denen der Energiebedarf für Industrieländer ge-
deckt werden kann. Neben Wasserkraft ist Wind einer der attraktivsten regenerativen Ener-
gieträger [1].
Zu Beginn des 20. Jahrhunderts wurden die wissenschaftlichen Grundlagen zur aerody-
namischen Berechnung von Anlagen zur Windenergienutzung erforscht [1]. Diese werden
bis auf geringe Modifikationen noch heute zur Berechnung von Windkraftanlagen (WKA)
verwendet. Mitte der Vierzigerjahre des 20. Jahrhunderts begannen verstärkt Entwicklungen
zur Elektroenergieerzeugung mit WKA. Dabei hat sich bis zu Beginn der 1990er Jahre das
sogenannte
”
Dänische Konzept“ durchgesetzt [1, 2]. Dieses Konzept besteht aus einer Wind-
turbine, welche über ein Getriebe mit einer Asynchronmaschine mit Kurzschlussläufer als
Generator verbunden war. Die Maschine wird direkt mit dem Netz verbunden und übersyn-
chron betrieben, wodurch die Einspeisung von Elektroenergie in das angeschlossene Netz
möglich ist [1].
Durch den hohen Anstieg der Anzahl installierter WKA wird durch Netzanschlussregeln
zunehmend eine aktive Beteiligung der Anlagen an der Netzstabilisierung und ein determi-
niertes Verhalten im Fehlerfall, z. B. bei Spannungseinbrüchen, gefordert [1]. Diese Anforde-
rungen sind durch Windkraftanlagen nach dänischem Konzept nicht zu erfüllen. Aus diesem
Grund werden heute Anlagen fast ausschließlich mit Frequenzumrichtern betrieben, mit de-
nen die Energieeinspeisung geregelt werden kann [2, 3]. Als Standard hat sich am Markt
der Zweipunktstromrichter als Topologie etabliert [3, 4]. In Teil- oder Vollumrichtern wird
diese Topologie für verkettete effektive Ausgangsspannungen von 400 V und 690 V unter
Verwendung von 1,2 kV- bzw. 1,7 kV-Halbleiterbauelementen eingesetzt.
In dieser Arbeit wird von Anlagen ausgegangen, bei denen sich Generator- und Netz-
stromrichter im Turm und der Transformator im unteren Teil des Turms (z.B. am Boden) der
WKA befindet. Höhere Umrichterspannungen hätten den Vorteil geringerer Verluste bei der
Übertragung der Elektroenergie vom Umrichter bis zum Transformator. Neugebaute Anla-
gen weisen Nabenhöhen von deutlich über 100 m auf, die durch Kabel überbrückt werden
müssen. Ein sinnvoller Maximalwert der Ausgangsspannung ist 1000 V, da damit die Nieder-
1
1.2 ZIELSTELLUNG
spannungsrichtlinie [5] eingehalten werden kann, was die Anforderungen an die Auslegung
und Wartung im Vergleich zu Mittelspannungsanlagen deutlich reduziert. Allerdings ist für
diese Ausgangsspannung eine nominale Zwischenkreisspannung von ca. 1500 V notwendig,
wodurch die Verwendung von Niederspannungshalbleitern in Zweipunktstromrichtern nicht
ohne weiteres (z. B. ohne eine Reihenschaltung) möglich ist.
Der Dreipunkt – Neutral Point Clamped – Stromrichter mit Spannungszwischenkreis (engl.
3-level neutral-point-clamped voltage-source converter (3L-NPC-VSC)) ist eine mögliche
Lösung für diese beschriebene Herausforderung. Durch die indirekte Reihenschaltung der
Bauelemente und die schaltungsimmanente symmetrische Spannungsaufteilung ist es mög-
lich, eine Zwischenkreisspannung von 1500 V bei Verwendung von 1200 V-Niederspan-
nungsleistungshalbleiterbauelementen zu realisieren. Zusätzlich verringert sich durch die fei-
nere Stufung der Ausgangsspannung der Filteraufwand gegenüber einem Zweipunktstrom-
richter [6, 7, 8]. Bei Einsatz des 3L-NPC-VSC bestehen im Vergleich zum Zweipunktstrom-
richter (engl. 2-level voltage-source converter (2L-VSC)) die Herausforderungen der Ba-
lancierung eines geteilten Zwischenkreises, der Modulation und der Behandlung von Kurz-
schlüssen innerhalb der Stromrichterphasen.
1.2 Zielstellung
Gegenwärtig ist der 3L-NPC-VSC eine etablierte Topologie im Bereich von Mittelspan-
nungsanwendungen [9, 10, 11, 12, 13]. Die prinzipiellen Vorteile eines 3L-NPC-VSCs im
Vergleich zu 2L-VSC für Niederspannungsanwendungen werden in [6, 7, 8] sowie in Ab-
schnitt 2.1.2 diskutiert. Besonders im Bereich von Windkraftanlagen ist der Zweipunkt-
stromrichter nach wie vor die dominierende Topologie [3, 4]. Auch bei Solaranlagen geht
der Trend hin zu 1500 V Zwischenkreisspannung, weswegen der 3L-NPC-VSC auch hier
eine attraktive Lösung im Vergleich zum 2L-VSC darstellt.
Um die Vorteile der Dreipunkttopologie auch für Hersteller zugänglich zu machen, wel-
che nicht mit den technische Details der Topologie vertraut sind, ist es notwendig, einen
neuartigen Phasenbaustein zu entwickeln. Dieser soll einfach in Anlagen integriert werden
können, in denen bisher 2L-VSC eingesetzt werden. Da sich insbesondere die Modulation
einschließlich der Balancierung der Zwischenkreiskondensatoren und der Kurzschlussschutz
der Leistungshalbleiter im 3L-NPC-VSC vom 2L-VSC unterscheiden, soll der zu entwi-
ckelnde Phasenbaustein diese Aufgaben eigenständig ausführen. Weiterhin soll die prakti-
sche Funktionalität des Phasenbausteins in einem 1 MVA-Umrichterversuchsstand experi-
mentell nachgewiesen werden.
1.3 Inhalt der Arbeit
In Kapitel 2 der Arbeit wird eine Einführung in die Thematik
”
Stromrichter für Windkraft-
anlagen“ gegeben. Dabei wird auf den aktuellen Stand der Technik sowie auf die Vorteile
und Herausforderungen bei Verwendung höherer Ausgangsspannungen, von z. B. 1000 V,
eingegangen. Es werden mögliche Realisierungsmöglichkeiten präsentiert, von denen sich
der 3L-NPC-VSC mit Niederspannungshalbleiterbauelementen als effizienteste Variante bei
gleicher Ausgangsspannungsqualität herausstellt.
Basierend auf diesen Ergebnissen wird in Kapitel 3 die Integration einer 3L-NPC-VSC-
Phase in einen neuartigen Phasenbaustein vorgestellt. Dabei werden Schnittstellen des Pha-
2
1.3 INHALT DER ARBEIT
senbausteins definiert und die praktische Umsetzung vorgestellt. Der Phasenbaustein sowie
der Umrichterversuchsstand wurden durch die Projektpartner entwickelt, aufgebaut und in
Betrieb genommen. Die Funktionalität des mit neuartigen Phasenbausteinen aufgebauten
Stromrichters wird experimentell nachgewiesen.
Kapitel 4 zeigt eine Übersicht über Modulationsverfahren für Dreipunktstromrichter sowie
die systematische Auswahl eines Modulationsverfahrens für den neuartigen Phasenbaustein.
Weiterhin wird die Balancierung des geteilten Zwischenkreises untersucht und ein neuarti-
ges Verfahren zur Zwischenkreisbalancierung, die Direkte Totzeitregelung, vorgestellt. Die
Funktionalität des neuartigen Verfahrens wird simulativ und experimentell verifiziert.
Die Herausforderung eines umfassenden Kurzschlussschutzes für einen 3L-NPC-VSC
wird in Kapitel 5 behandelt. Mögliche Kurzschlüsse innerhalb einer Stromrichterphase wer-
den theoretisch analysiert. Anschließend werden verschiedene Maßnahmen zur Behandlung
der Kurzschlüsse experimentell untersucht und verschiedene Kurzschlussschutzstrategien für
3L-NPC-VSC präsentiert.
Die Arbeit schließt mit einer Zusammenfassung der Ergebnisse.
3

2 Stromrichter für Windkraftanlagen
Dieses Kapitel gibt eine kurze Übersicht über den Stand der Technik bei Stromrichtern für
Windkraftanlagen. Es werden sowohl aktuell verwendete Stromrichterkonzepte für Wind-
kraftanlagen, als auch Stromrichtertopologien vorgestellt. Für einen Vollumrichter mit ei-
ner erhöhten Ausgangsspannung von UN = 1000V und einer Scheinleistung von ca. 1 MVA
werden mögliche Stromrichtertopologien verglichen. Es wird gezeigt, dass eine Dreipunktto-
pologie verschiedene Vorteile bietet. Die Herausforderungen bei der Umsetzung einer Drei-
punkttopologie werden erläutert und deren mögliche Bewältigung skizziert.
Bei der effizienten Nutzung regenerativer Energien kommt der modernen Leistungselek-
tronik eine zentrale Bedeutung zu, da die Energiewandler, beispielsweise Windkraftgenera-
toren oder Solarzellen, einerseits in ihrem optimalen Arbeitsbereich betrieben werden sol-
len und andererseits die erzeugte Elektroenergie verlustoptimal und mit hoher Qualität in
ein Elektroenergieversorgungsnetz eingespeist werden soll. Letzteres ergibt sich durch die
in den Netzanschlussregeln der Energieversorgungsunternehmen gestellten Anforderungen.
Aufgrund ihres schon heute hohen Verbreitungsgrades, ihrer wirtschaftlichen Bedeutung für
die Elektroenergieversorgung und den besonders hohen Anforderungen an die leistungselek-
tronischen Stellglieder sollen im Folgenden nur Windenergieanlagen betrachtet werden. Die
hier gezeigten Ergebnisse und Schlussfolgerungen lassen sich jedoch auch auf andere An-
wendungen wie z. B. Solarwechselrichter übertragen.
2.1 Stand der Technik
Nachfolgend werden gegenwärtig eingesetzte Stromrichtertopologien vorgestellt. Dabei wird
nur auf WKA eingegangen, deren Wirk- und Blindleistung in allen Arbeitspunkten regelbar
ist, da diese heute den Großteil der existierenden und neu gebauten Anlagen ausmachen [4].
Eine Übersicht über verschiedene Stromrichterkonzepte und eingesetzte Topologien nach [3]
ist in Abbildung 2.1.1 dargestellt. Die Stromrichterkonzepte lassen sich grundsätzlich nach
der Art des verwendeten Generators unterteilen in Synchrongeneratoren, Asynchrongenera-
toren mit Kurzschlussläufer und Asynchrongeneratoren mit Schleifringläufer.
Für Asynchrongeneratoren ist der Einsatz von Voll- und Teilumrichtern mit Spannungs-
zwischenkreis, wie 2L-VSC oder 3L-NPC-VSC [4, 14], möglich. Teilumrichter werden bei
doppeltgespeisten Asynchrongeneratoren (engl. doubly-fed induction generator (DFIG)),
d. h. bei Asynchronmaschinen mit Schleifringläufer, verwendet. Das Konzept der DFIG mit
Teilumrichter ist in Abbildung 2.1.2 dargestellt. Der Umrichter ist für eine Leistung von ca.
30 % der Systemleistung ausgelegt und speist damit den Rotorkreis der Maschine. Durch
den Einsatz eines rotorseitigen Stromrichters lassen sich Wirk- und Blindleistung, welche in
das Netz eingespeist werden, regeln und variieren. Zusätzlich kann der Generator dadurch
mit dem Modell einer Synchronmaschine beschrieben werden, wodurch sich die Regelung
des Systems vereinfacht [3]. Da der Generator direkt mit dem Netz verbunden ist, kann
dieser im Falle eines Kurzschlusses einen hohen Kurzschlussstrom liefern und somit zur
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Abbildung 2.1.1: Übersicht möglicher Stromrichterkonzepte und Topologien für Windkraft-
anlagen mit variabler Drehzahl nach [3]
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Abbildung 2.1.2: Doppelt gespeister Asynchrongenerator mit Teilumrichter nach [3]
Generator
Abbildung 2.1.3: Synchron-/Asynchrongenerator mit Vollumrichter nach [3]
Fehlerlokalisierung und -klärung beitragen. Ein weiterer Vorteil dieses Konzeptes ist, dass
die Stromrichterverluste gegenüber einem Vollumrichter entsprechend der reduzierten Leis-
tung kleiner sind. Damit ergibt sich ein höherer Gesamtwirkungsgrad im Drehzahlbereich
um ±30 % der Nenndrehzahl. Allerdings ist der Drehzahlbereich bei dieser Konfiguration
auch auf Nenndrehzahl ±30 % limitiert [3]. Weiterhin werden Schleifringe benötigt, um den
Rotor zu speisen, welche sich negativ auf die Zuverlässigkeit und Haltbarkeit des Generators
auswirken [15, 16].
Bei der Verwendung von Synchrongeneratoren kommen zur Energiewandlung nur Vol-
lumrichter zum Einsatz. Diese sind für die volle Leistung der Windkraftanlage ausgelegt.
Übliche Maschinenstromrichter hierfür sind Stromzwischenkreisumrichter (engl. current-
source inverter (CSI)), Sechspulsdiodenbrücken (B6U) mit nachgeschaltetem Hochsetzstel-
ler (engl. boost-converter) sowie 2L-VSC und 3L-NPC-VSC.
Das Vollumrichterkonzept ist in Abbildung 2.1.3 gezeigt. Hierbei wird die durch den Ge-
nerator gewandelte Windenergie durch den Umrichter in das Netz eingespeist. Es ist offen-
sichtlich, dass der Umrichter für die nominale Leistung des Systems ausgelegt sein muss.
Der Einsatz des Vollumrichterkonzeptes ermöglicht es, den Generator vollständig vom Netz
zu entkoppeln und damit bei jeder Windstärke die Windenergie mit maximal möglicher Leis-
7
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Abbildung 2.1.4: Entwicklung und Trend des Anteils der Leistungselektronik bei WKA [4]
tung zu entnehmen. Weiterhin können Blind- und Wirkleistung im vollen Umfang der Sys-
temleistung variiert und geregelt werden. Das System begrenzt im Kurzschlussfall den maxi-
mal möglichen Strom. Es kann dazu beitragen, während eines Kurzschlusses gezielt Blind-
leistung in das Netz einzuspeisen. Bei üblicher Umrichterdimensionierung kann jedoch nicht
die volle Kurzschlussleistung des Generators bereitgestellt werden [3]. Die aktuellen Ent-
wicklungen zeigen, dass die Bedeutung von Vollumrichterlösungen bei der Neuerrichtung
von WKAs zunimmt [4] (siehe auch Abbildung 2.1.4).
Die in Abbildung 2.1.1 gezeigten Topologien stellen eine Übersicht über den gesamten
Spannungs- und Scheinleistungsbereich von Windkraftanlagen dar. Für Niederspannungs-
anwendungen, d. h. für Generatornennspannungen bis UN = 690V, haben sich Stromrichter
mit Spannungszwischenkreis (engl. voltage-source converter (VSC)) etabliert [3, 17, 18, 19,
20, 21, 22, 23, 24, 14, 4]. Aus diesem Grund werden im Folgenden zwei Stromrichter mit
Spannungszwischenkreis, der 2L-VSC und der 3L-NPC-VSC, im Detail vorgestellt.
2.1.1 Zweipunktstromrichter mit Spannungszwischenkreis
Der 2L-VSC ist aktuell die am weitesten verbreitete Stromrichtertopologie für Windkraftan-
lagen [14, 4]. Eine Kommutierungszelle des Stromrichters, auch Halbbrücke genannt, ist in
Abbildung 2.1.5 gezeigt. Sie enthält zwei aktive Schalter, hier IGBTs, die invertiert angesteu-
ert werden und zwei antiparallele Dioden. Über diese kann die Spannung einer Phase eines
A
B
Lσ1
Lσ2
M
uXM
X
uDC/
2
uDC/
2
T1 D1
T2 D2
M
Abbildung 2.1.5: Halbbrücke eines 2L-VSC
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Tabelle 2.1: Schaltzustände des 2L-VSC
Zustand Schaltfunktion q Ausgangsspannung uXM Schalterzustände
Plus (+) 1
uDC
2
T1 & T2
Minus (-) −1 −uDC
2
T1 & T2
ein- oder mehrphasigen Stromrichters erzeugt werden. Mit dem Schaltzustand q ∈ {−1,1}
und der Zwischenkreisspannung uDC ergibt sich die Ausgangsspannung uXM = q · uDC2 ge-
genüber dem Mittelpunkt M des Zwischenkreises. Die Tabelle 2.1 fasst die zugehörigen
Schalterzustände zusammen. In aktuell auf dem Markt erhältlichen Stromrichtern für Wind-
kraftanlagen werden überwiegend IGBT-Module in Zweipunkthalbbrückenschaltung einge-
setzt. Diese sind dahingehend optimiert, eine niedrige Streuinduktivität Lσ für eine Kom-
mutierung zwischen dem Schalter T1 und der Diode D2 bzw. T2 und D1 zu erreichen. Eine
geringe Streuinduktivität ist wichtig, um Schaltüberspannungen beim Abschalten des Schal-
ters zu minimieren. In aktuell erhältlichen 1200V/600A-Halbbrückenmodulen wird eine
Streuinduktivität von z. B. Lσ ≈ 20nH erreicht [25]. Ein Beispiel einer Vollumrichterlösung
mit zwei dreiphasigen 2L-VSC ist in Abbildung 2.1.6 dargestellt.
Vorteile der Zweipunkttopologie sind der geringe Bauteilaufwand, im Vergleich zu ande-
ren pulsweitenmodulierten (PWM) Stromrichtern, sowie einfache Modulation und Fehler-
behandlung. Im Fehlerfall eines Kurzschlusses ist es möglich, durch eine Pulssperre1 alle
Phasenzweige in einen sicheren Zustand zu bringen.
Als Nachteil der Topologie ist zunächst die beschränkte Stufung bzw. Qualität der Aus-
gangsspannung im Vergleich zu Mehrpunkttopologien zu nennen. Um aktuelle Normen [26]
einzuhalten, ergibt sich eine entsprechend hohe Schaltfrequenz bzw. ein hoher Filteraufwand
[7]. Weiterhin nachteilig ist die Spannungsbeanspruchung der Schalter und Dioden, da diese
für die volle Zwischenkreisspannung ausgelegt werden müssen. Beispielsweise ist für einen
1Alle Schalter eines Stromrichters werden ausgeschaltet.
3~
Generator
Netztransformator
Generatorstromrichter Zwischenkreis Netzstromrichter
Abbildung 2.1.6: Vollumrichterkonzept mit 2L-VSC
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Stromrichter mit einer verketteten Ausgangsspannung von 690 V eine minimale Zwischen-
kreisspannung von ca. 1000 V notwendig, weswegen hierfür 1,7 kV-Bauelemente eingesetzt
werden müssten. Diese haben gegenüber 1,2 kV-Bauelementen den Nachteil höherer Ver-
luste. Dadurch ergibt sich eine notwendige Reduktion der Schaltfrequenz, um die gleiche
Verlustleistung zu erreichen. Im Vergleich zu Mehrpunktstromrichtern bei gleicher Span-
nung sind die Schaltverluste prinzipbedingt erhöht, da die Leistungshalbleiter an der vollen
Zwischenkreisspannung kommutieren.
2.1.2 Dreipunkt-Neutral-Point-Clamped-Stromrichter mit
Spannungszwischenkreis
Der 3L-NPC-VSC [27] ist eine etablierte Topologie im Bereich von Mittelspannungsantrie-
ben [28, 12]. Dreipunktstromrichter weisen allerdings auch vorteilhafte Eigenschaften im
Bereich von Niederspannungsanwendungen mit hoher Zwischenkreisspannung (z. B. 1,2 kV)
bzw. hohen Ausgangs- und Schaltfrequenzen auf [7, 8], weswegen für derartige Anwendun-
gen zunehmend attraktive Halbleitermodule mit 3L-NPC-VSC-Phasenbausteinen verfügbar
werden [29]. Eine Phase eines 3L-NPC-VSC ist in Abbildung 2.1.7 gezeigt. Es werden
vier aktive Schalter eingesetzt, um die Ausgangsspannung zu erzeugen. Es ergeben sich die
Schaltfunktion q ∈ {−1,0,1} und die Ausgangsspannung uXM = q · uDC2 gegenüber dem Mit-
telpunkt M des geteilten Zwischenkreises. Die entsprechenden Bezeichnungen und Schal-
terzustände sind in Tabelle 2.2 aufgelistet. Beim 3L-NPC-VSC gibt es in einer Phase pro
Stromrichtung zwei Kommutierungspfade deren Streuinduktivität gering gehalten werden
muss. Für einen positiven Strom gibt es einen kurzen Kommutierungspfad zwischen T1 und
D5, mit den Ersatzinduktivitäten Lσ1 und Lσ2, und einen langen Kommutierungspfad zwi-
schen T2 und D4, mit den Ersatzinduktivitäten Lσ2 und Lσ3. Für einen negativen Strom ix
X
T1 D1
T2 D2D5
T3 D3
T4 D4
D6
M
uDC/
2
uDC/
2
uXM
Lσ1
Lσ3
Lσ2
M
ix
Abbildung 2.1.7: Phase eines 3L-NPC-VSC
10
2.1 STAND DER TECHNIK
Tabelle 2.2: Schaltzustände einer 3L-NPC-VSC-Phase
Zustand Schaltfunktion q Ausgangsspannung uXM Schalterzustände
Plus (+) 1
uDC
2
T1 & T2 & T3 & T4
Null (0) 0 0 T1 & T2 & T3 & T4
Minus (-) −1 −uDC
2
T1 & T2 & T3 & T4
befindet sich der kurze Kommutierungspfad zwischen T4 und D6 und der lange zwischen T3
und D1 mit den entsprechenden Ersatzinduktivitäten. Dies stellt eine zusätzliche Herausfor-
derung bei der Herstellung von IGBT-Phasenmodulen dar. Bedingt durch die räumliche An-
ordnung von 4 IGBT- und 6 Diodenchips in einem Phasenmodul ergeben sich leicht höhere
Streuinduktivitäten von z. B. Lσ ≈ 30nH für ein 1200 V/200 A-3L-NPC-Phasenmodul [29].
Um 3L-NPC-VSC im Niederspannungsbereich zu etablieren, ist eine Realisierung als Modul
die komfortabelste Möglichkeit. Zwar lässt sich eine Phase des 3L-NPC-VSC auch durch ei-
ne Zusammenschaltung von 2L-Halbbrückenmodulen aufbauen, allerdings sind diese nicht
für solche Anwendungen optimiert. Aus diesem Grund ergeben sich mehr als doppelt so
große Streuinduktivitäten wie in einem Modul [30]. Eine mögliche Vollumrichterlösung mit
zwei 3L-NPC-VSC zeigt Abbildung 2.1.8.
Vorteile des Dreipunktstromrichters gegenüber der Zweipunkttopologie in Niederspan-
nungsanwendungen sind geringere Schaltverluste im Bereich von Schaltfrequenzen einiger
Kilohertz (z. B. fS ≥ 3−5kHz) [7, 8, 6]. Dadurch bedingt ergeben sich höhere maximale
Konverterschaltfrequenzen bei gleicher installierter Schalterleistung
SS =UCES · ICnom ·NIGBT +0,5 ·UD · IDnom ·NDioden, (2.1.1)
wie in [31] definiert. Darin sind UCES die maximal zulässige Kollektor-Emitter-Spannung,
und ICnom der nominelle Kollektordauergleichstrom, NIGBT die Anzahl der benötigten IGBTs,
3~
Generator Netztransformator
Generatorstromrichter Zwischenkreis Netzstromrichter
Abbildung 2.1.8: Vollumrichterlösung mit zwei 3L-NPC-VSC
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UD die maximale Diodensperrspannung, IDnom der nominelle Diodendauergleichstrom und
NDioden die Anzahl benötigter Dioden. Weiterhin weist der 3L-NPC-VSC eine geringere har-
monische Verzerrung der Ausgangsspannung auf, wodurch sich der Filteraufwand verringert
und passive Bauelemente, wie Filterdrosseln und -kondensatoren, preiswerter und mit we-
niger Platzbedarf ausgeführt werden können [7, 8, 6]. Beispielsweise lässt sich durch die
doppelte Anzahl an Spannungsstufen bei Verwendung eines L-Filters die Induktivität und
somit das Volumen des Magnetmaterials halbieren.
Als wichtiger Nachteil ist zunächst die höhere Anzahl an Schaltern, Dioden und Treibern
zu nennen. Außerdem muss der geteilte Zwischenkreis balanciert werden. Ein weiterer Nach-
teil besteht darin, dass im Fehlerfall eines Kurzschlusses eine Pulssperre nicht ausreicht, um
den Konverter in einen sicheren Zustand zu überführen, sondern zusätzliche Maßnahmen
ergriffen werden müssen. Diese werden in Abschnitt 5.5 der Arbeit vorgestellt.
2.1.3 Kommerziell verfügbare Stromrichter für WKA
Aktuell wird der Stromrichtermarkt für Windkraftanlagen von Zweipunktstromrichtern mit
690 V Ausgangsspannung dominiert. Wenige Hersteller bieten bereits Niederspannungs-3L-
NPC-VSC an. Eine aktuelle Übersicht einiger kommerziell verfügbarer Niederspannungs-
stromrichter für WKA ist in Tabelle 2.3 gegeben.
Tabelle 2.3: Beispiele für kommerziell verfügbare Stromrichter für Windkraftanlagen
Hersteller Bezeichnung Scheinleistung
in MVA
Ausgangs-
spannung in V
Topologie
ABB ACS800 0,6 – 6 525 – 690 2L-VSC
Ingeteam LV 2L 0,6 – 1,5 690 2L-VSC
PCS Green Line 1 – 7 690 2L-VSC
Siemens LOHER
Dynavert XL
1 – 6 690 2L-VSC
Vacon Vacon 8000
Wind
1,5 – 2 690 2L-VSC
Woodward CW 1000LD 1,5 – 6 690 2L-VSC
Woodward CW 2000LF 1,5 – 4 690 2L-VSC
Ingeteam LV 3L 1,15 – 4,6 690 – 1000 3L-NPC-VSC
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2.2 Vollumrichterlösung mit erhöhter
Ausgangsspannung
Marktübliche Großanlagen weisen eine Leistung von 1−6 MW und Nabenhöhen bis über
100 m auf [32]. Bei der Konfiguration mit Stromrichter im Turm und Transformator am
Boden muss die elektrische Energie über mindestens diese Entfernung mit Niederspan-
nung übertragen werden. Die für diese Übertragung gewählte Spannung beeinflusst maß-
geblich die Leitungsverluste in Kabeln bzw. den Wirkungsgrad der Energieübertragung bis
zum Hochspannungstransformator und damit auch den Gesamtwirkungsgrad und die Be-
triebskosten der Anlage. Um Niederspannungshalbleiter, d. h. IGBTs und Freilaufdioden mit
1700 V bzw. 1200 V Sperrspannung, in Zweipunktstromrichtern einsetzen zu können, ist die
Mehrzahl der heutigen Anlagen mit Umrichtertechnik für 690 V oder 400 V Anschlusss-
pannung ausgeführt. Niederspannungshalbleiter werden in großen Stückzahlen auch in der
sonstigen Antriebstechnik verwendet und haben mit ihren im Vergleich zu Mittelspannungs-
halbleitern niedrigen Kosten zu der weiten Verbreitung der Windenergienutzung wesentlich
beigetragen [32].
Erst bei sehr großen Anlagen (mehr als 5 MW) für den Offshoreeinsatz kommen teilweise
auch Mittelspannungsumrichter, beispielsweise mit 3,3 kV Anschlussspannung, zum Ein-
satz [32]. Diese sind jedoch teurer als Niederspannungsumrichter und werden nur von weni-
gen Herstellern angeboten [32]. Des Weiteren sind in Mittelspannungsanlagen eine Vielzahl
zusätzlicher Sicherheitsbestimmungen zu beachten, was einem breiten Einsatz in dezentra-
len Anlagen, dem sogenannten Massenmarkt, schon aufgrund der Serviceoptionen entgegen-
steht.
Mit verketteten Netzspannungen bis 1000 V und Zwischenkreisspannungen bis ca. 1500 V
wird die gültige Niederspannungsrichtlinie [5] eingehalten, sodass alle elektrischen Betriebs-
mittel nur nach dieser Richtlinie ausgelegt werden müssen. Dadurch vereinfachen sich Aus-
legung und Wartung, sodass auch mittelständige Firmen in diesem Sektor wettbewerbsfähig
sind.
2.2.1 Motivation und Anforderungen
Um die Vorteile höherer Ausgangsspannungen zu verdeutlichen, wird im Folgenden ein Ver-
gleich der Leitungsverluste mit Nennspannungen von UN = 690V und UN = 1000V bei einer
Nennscheinleistung von SN = 1MVA und einer Nabenhöhe von 100 m durchgeführt.
Für ein symmetrisches dreiphasiges System berechnet sich der Nennstrom zu
IN =
SN√
3 ·UN
. (2.2.1)
Für die daraus resultierenden Leitungsverluste PV L gilt bei einem Leitungswiderstand RL
PV L = I
2
N ·3 ·RL. (2.2.2)
Es wird ein Kabel des Typs WINDLINK® H07ZZ-F [33] angenommen und die entspre-
chenden Werte für Leiterquerschnitt AL, längenbezogenen Leitungswiderstand (bei 90°C)
rL und maximalen Kabelstrom bei Freiluftverlegung IKmax aus dessen Datenblatt entnom-
men. Mit diesen Werten werden die Kabelverluste für Nennspannungen von UN = 690V
und UN = 1000V berechnet. Dabei wird zum einen der gleiche Leiterquerschnitt für bei-
de Spannungen bzw. Ströme und zum anderen ein an den geringeren Strom angepasster
13
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Tabelle 2.4: Vergleich der Kabelverluste bei einer Scheinleistung von SN = 1MVA und An-
schlussspannungen von UN = 690V und UN = 1000V
Verwendung des gleichen
Kabels für 690V und
1000V
Verwendung eines
stromangepassten Kabels
bei 1000V
Nennspannung UN 690V 1000V 1000V
Nennstrom IN 837A 577A 577A
Querschnitt pro Leiter AL 300mm
2 185mm2
maximaler Kabelstrom bei
Freiluftverlegung IKmax
838A 625A
Leitungslänge lL 100m 100m
längenbezogener
Leitungswiderstand rL
0,0817 Ω
km
0,135 Ω
km
Leitungswiderstand RL 8,17mΩ 13,5mΩ
Leitungsverluste PV L 17,2kW 8,2kW 13,5kW
Leiterquerschnitt angenommen. In Tabelle 2.4 ist eine Übersicht der Kabelverluste für An-
schlussspannungen von UN = 690V und UN = 1000V gezeigt. Bei einem angenommenen
Wirkungsgrad von 95 % für Generator und Stromrichter ergibt sich eine Verlustleistung von
50 kW. Mit den in Tabelle 2.4 gezeigten Verlusten ergäbe sich bei Verwendung des glei-
chen Kabels ein Gesamtwirkungsgrad von 93 % für UN = 690V und 94 % für UN = 1000V.
Daraus ist ersichtlich, dass Kabel einen wesentlichen Anteil, d. h. ca. 15 −25 %, an der Ge-
samtverlustleistung haben. Bei diesem vereinfachten Rechenbeispiel wurden nur die Kabel
von der Gondel bis zum Boden berücksichtigt und interne Verbindungen vernachlässigt, so-
dass sich insgesamt höhere Verluste ergeben, als hier berechnet. Die Berechnung zeigt, dass
bei gleichem Materialeinsatz durch Erhöhung der Ausgangsspannung von UN = 690V auf
UN = 1000V die Kabelverluste etwa halbiert werden können. Alternativ ist es bei ähnlichen
Verlusten möglich, den verwendeten Leiterquerschnitt um ca. 40 % zu verringern und damit
Material, Gewicht und Investitionskosten einzusparen. Die erhöhte Spannung spielt bei der
Dimensionierung in diesem Fall keine Rolle, da das angenommene Kabel gleichermaßen für
UN = 690V und UN = 1000V eingesetzt wird.
Mit der Erhöhung der Anschlussspannung sind allerdings einige Herausforderungen ver-
bunden. Wie bereits in Abschnitt 2.1.1 erwähnt, sind bei Verwendung der Zweipunktstrom-
richtertopologie bereits 1,7 kV Bauelemente für eine verkettete Ausgangsspannung von 690 V
notwendig. Da für Anschlussspannungen von UN = 1000V die Zwischenkreisspannung min-
destens UDC = 1500V beträgt, müssen zur Umsetzung entweder 3,3 kV-Halbleiter oder eine
Reihenschaltungen von zwei 1,2 kV- oder 1,7 kV-Leistungshalbleitern verwendet werden.
Alternativ ist die Verwendung von Mehrpunkttopologien möglich, die zusätzliche Heraus-
forderungen im Bereich Ansteuerung, Schutz, Modulation, etc. mit sich bringt. Weiterhin
müssen alle Betriebsmittel für die erhöhte Spannung ausgelegt werden.
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2.2.2 Vereinfachter Vergleich von Zwei- und
Dreipunktstromrichtern
Zur Umsetzung einer verketteten Stromrichterspannung von UN = 1000V werden drei Rea-
lisierungsmöglichkeiten untersucht:
2L-LV: 2L-VSC mit in Reihe geschalteten 1,2 kV-Leistungshalbleitern,
2L-MV: 2L-VSC mit 3,3 kV-Leistungshalbleitern,
3L-LV: 3L-NPC mit 1,2 kV-Leistungshalbleitern.
Nachfolgend wird anhand der Kriterien Halbleiteraufwand, Aufwand an passiven Bauele-
menten, Ansteueraufwand und Verluste ein Grobvergleich dieser drei Varianten durchgeführt.
A) Halbleiteraufwand
Wesentlich für die Bestimmung des Halbleiteraufwandes sind Anzahl N und Nenn-
spannung der verbauten Leistungshalbleiter UN,LH sowie die Verfügbarkeit von Halbleiter-
modulen mit optimierten Kommutierungspfaden. Es wird angenommen, dass die benötigte
Siliziumfläche nur vom Dauergleichstrom des Bauelements abhängig ist und darum als Ver-
gleichskriterium vernachlässigt werden kann. Weiterhin werden die Kostenunterschiede zwi-
schen Nieder- und Mittelspannungshalbleitern nicht berücksichtigt. Bei der Reihenschaltung
von Bauelementen wird diese als ideal angenommen. Als Bewertungskriterium werden die
installierte Schalterleistung einer Stromrichterphase bezogen auf den Nennstrom der Bau-
elemente
S′S =UN,LH · (NIGBT +0,5 ·NDioden) (2.2.3)
und die statische Halbleiterausnutzung UKom
UN,LH
bei einer Spannung der Kommutierungszelle
UKom verwendet. Diese sind in Tabelle 2.5 zusammengefasst.
Die geringste Anzahl an Halbleitern weist der 2L-MV auf. Es sind pro Phase zwei Schalter
und Dioden notwendig. Weiterhin sind Zweipunkthalbbrückenmodule für 3,3 kV erhältlich
[34], sodass ein niederinduktiver Aufbau und eine große Spannungsreserve gewährleistet
sind.
Die Variante 2L-LV benötigt zur Umsetzung vier Schalter und Dioden und weist die
höchste Spannungsausnutzung der Halbleiter auf. Allerdings gibt es für die Reihenschaltung
von IGBTs am Markt keine verfügbaren Module mit optimierten Kommutierungspfaden.
Daher muss eine Halbbrücke für diese Variante durch die Verschaltung mehrerer Module
realisiert werden, wodurch die Streuinduktivität erhöht ist. Auch die Realisierung einer Rei-
henschaltung von IGBTs und Dioden erfordert zusätzlichen Aufwand. Der Vorteil dieser
Variante ist, dass kostengünstige Niederspannungshalbleiter verwendet werden.
Tabelle 2.5: Vergleich des Halbleiteraufwands der -ausnutzung der Realisierungsmöglich-
keiten für Vollumrichter mit UN = 1000V
Variante NIGBT NDioden UN,LH UKom Lσ S
′
S
UKom
UN,LH
2L-LV 4 4 2x 1,2 kV 1500 V erhöht 7,2 kVA/A 0,625
2L-MV 2 2 3,3 kV 1500 V klein 9,9 kVA/A 0,45
3L-LV 4 6 1,2 kV 750 V erhöht 8,4 kVA/A 0,625
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Die Variante 3L-LV beinhaltet die größte Anzahl an Schaltern und Dioden sowie eine in
diesem Vergleich mittlere installierte Schalterleistung und eine hohe statische Spannungs-
ausnutzung. Allerdings sind für die 3L-NPC-Topologie Halbbrückenmodule mit optimierten
Kommutierungspfaden für 1,2 kV/400 A am Markt erhältlich [29], die eine niederinduktive
Implementierung gestatten.
B) Aufwand an passiven Bauelementen
Anzahl, Größe (d. h. Volumen), Gewicht und Kosten von Kondensatoren und Drosseln,
welche im Zwischenkreis und in Filtern eingesetzt werden, stellen die wesentlichen Parame-
ter dieses Kriteriums dar.
Die Varianten 2L-LV und 2L-MV weisen bei gleicher Schaltfrequenz den gleichen Auf-
wand für passive Bauteile auf. Es ist ein Zwischenkreiskondensator2 notwendig, der mit der
vollen Zwischenkreisspannung belastet wird. Ebenso ist das Ausgangsspannungsspektrum
und damit der Filteraufwand bei gleicher Schaltfrequenz identisch.
Für die Variante 3L-LV werden zwei Zwischenkreiskondensatoren benötigt, die unter der
Annahme einer gleichbleibenden gespeicherten Energie im Zwischenkreis jeweils die dop-
pelte Kapazität haben müssen, wie bei den Varianten 2L-LV und 2L-MV. Die Spannungsbe-
lastung eines Kondensators ist zwar halbiert, allerdings werden die Kosten für Kondensato-
ren in dieser Spannungsklasse primär durch die geforderte Kapazität bestimmt.
Die Größe der Filterbauelemente ist stark von der jeweiligen Auslegung abhängig. Bei al-
leiniger Verwendung von Filterdrosseln kann beim 3L-LV, durch die zusätzliche Stufung der
Ausgangsspannung, bei gleicher Schaltfrequenz die benötigte Induktivität und damit das Ma-
gnetmaterialvolumen halbiert werden. Die verbesserte Qualität der Stromrichterausgangs-
spannung des 3L-NPC-VSC wird auch bei LCL-Filtern zu einer Reduktion des Aufwands
und der Größe der Komponenten im Vergleich zu 2L-VSC führen (z. B. [6, 7, 8]).
C) Ansteueraufwand
Unter Ansteueraufwand ist zum einen der benötigte Hardwareaufwand, d. h. Platinen
und Bauteile für Treiber und Logik, zu verstehen. Zum anderen stellt auch die Komplexität
der Software und notwendige Logikfunktionen zur Generierung von Schaltsignalen und zur
Realisierung von Schutzkonzepten einen wesentlichen Einflussfaktor dar.
Der 2L-VSC ist eine bekannte und etablierte Stromrichtertopologie. Aus diesem Grund
sind verschiedene Modulationsverfahren wie trägerbasierte Modulation, Raumzeigermodu-
lation oder optimierte Pulsmuster vielfach implementiert. Beim 3L-NPC-VSC ergibt sich
durch die zusätzlichen Stufen eine komplexere Modulation. Es können mehr diskrete Kon-
verterzustände verwendet werden, die durch die Modulation realisiert werden müssen.
Bei den Varianten 2L-LV und 2L-MV gibt es nur einen Zwischenkreiskondensator, wo-
hingegen die Ausführung 3L-LV über einen geteilten Zwischenkreis mit Mittelanzapfung
verfügt. Durch geringe Asymmetrien bei der Modulation oder durch Parameterschwankun-
gen der Halbleiter ist es möglich, dass die beiden Zwischenkreisspannungen auseinander-
driften und dadurch Fehler verursachen. Aus diesem Grund müssen die Zwischenkreiskon-
densatoren aktiv balanciert werden.
Für die Variante 2L-LV ist die gleichmäßige Aufteilung der Zwischenkreisspannung auf
die in Reihe geschalteten Halbleiter nicht durch die Topologie gegeben, sondern erfordert
zusätzlichen Hardwareaufwand.
2Dieser wird in der Praxis häufig durch eine Reihen- und Parallelschaltung von Kondensatoren realisiert.
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Im Falle eines Halbleiterkurzschlusses in einer Phase kann der 2L-VSC sofort durch ei-
ne Pulssperre in einen sicheren Zustand gelangen. Für den 3L-NPC-VSC (Variante 3L-LV)
ist dies nicht möglich. Es müssen zusätzliche Maßnahmen (siehe Abschnitt 5.5) getroffen
werden, um den 3L-NPC bei einem Kurzschlussfehler in einen sicheren Zustand zu bringen.
D) Verluste
Ein wichtiges Auswahlkriterium für einen Stromrichter sind die verursachten Verluste.
Diese werden für verschiedene Arbeitspunkte mit MATLAB/Simulink/Plecs simuliert und
verglichen. Die Simulationsmodelle der einzelnen Varianten sind in Abbildung 2.2.1 gezeigt.
Die Simulation wurde mit den in Tabelle 2.6 aufgelisteten Parametern durchgeführt. Dabei
wurden die für Leitverluste PVC und Schaltverluste PV S relevanten Halbleiterkennlinien hin-
terlegt, sodass für jeden Simulationsschritt die Verlustenergie pro Halbleiterbauelement und
damit anschließend die Gesamtverlustleistung berechnet werden konnte. Dies wird durch
die Verwendung des Simulationswerkzeugs PLECS in MATLAB/Simulink ermöglicht. In
der Simulation wurden die Streuinduktivitäten eines realen Aufbaus sowie die Welligkeit
der Zwischenkreisspannung vernachlässigt.
Die Durchlassspannungs- und Schaltverlustfunktionen folgender Bauelemente wurden ver-
wendet:
1,2 kV-Bauelemente: FZ800R12KE3 [35],
3,3 kV-Bauelemente: FZ800R33KF2C [36].
Weiterhin gilt
uXM = ÛXM · sin(ω t −ϕux) (2.2.4)
ix = Îx · sin(ω t −ϕux −ϕi) (2.2.5)
mit X = A,B,C bzw. x = a,b,c. Die Modulation der Ausgangsspannung wurde durch ein
trägerbasiertes Modulationsverfahren3 mit der Trägerfrequenz fc durchgeführt. Für Mittel-
spannungshalbleiter ist eine Schaltfrequenz von bis zu 1 kHz sinnvoll. Daher werden alle drei
32L-SVM für 2L-LV und 2L-MV, 3L-SVM für 3L-LV. Ausführlich in Abschnitt 4.2 und [37] erklärt.
Tabelle 2.6: Parameter zur Verlustsimulation verschiedener Realisierungsvarianten für Vol-
lumrichter mit erhöhter Ausgangsspannung
Parameter Wert
ÛXM 816V
ω 2π ∗50s−1
ϕua 0
ϕub
2π
3
ϕuc
4π
3
Îx 816A
UDC 1500V
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2L-LV
UDC/2
UDC/2
ia
ib
uAM uBM uCM
M
2L-MV
UDC/2
UDC/2
ia
ib
uAM uBM uCM
M
3L-LV
UDC/2
UDC/2
ia
ib
uAM uBM uCM
M
Abbildung 2.2.1: Simulationsmodelle zur Verlustberechnung verschiedener Realisierungs-
varianten für Vollumrichter mit erhöhter Ausgangsspannung
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Varianten zunächst bei einer Trägerfrequenz fc = 1kHz verglichen. Für 2L-VSC und 3L-
NPC-VSC ergeben sich bei gleicher Trägerfrequenz unterschiedliche Ausgangsspannungs-
spektren. Deswegen wird zur Bewertung der Ausgangsspannungsqualität die in [37] ein-
geführte normierte gewichtete gesamte harmonische Verzerrung (engl. weighted total har-
monic distortion (WT HDN))
WT HDN =
2√
3
·
√
∞
∑
n=2
(
ÛLL,n
n
)2
UDC
(2.2.6)
mit der Amplitude der verketteten Konverterausgangsspannung der n-ten Oberschwingung
ÛLL,n verwendet. Bei fc = 1kHz ergeben sich Verzerrungen von WT HDN = 2,18% für den
2L-VSC und WT HDN = 1,1% für den 3L-NPC-VSC.
Eine Übersicht der Verluste der verschiedenen Realisierungsvarianten bei Leistungsfakto-
ren von cos(ϕi) = 0, 1, −1 ist in Abbildung 2.2.2, Abbildung 2.2.3 sowie Abbildung 2.2.4
dargestellt. Der Vergleich zeigt, dass bei fc = 1kHz die Varianten 2L-LV und 3L-LV an-
nähernd gleiche Verluste verursachen. Allerdings weist der 3L-NPC-VSC eine deutlich ge-
ringere Verzerrung WT HDN auf. Die von Variante 2L-MV verursachten Verluste sind bereits
bei dieser Trägerfrequenz deutlich erhöht.
Weiterhin ergibt sich für fc = 1kHz ein sehr großes Filter, weswegen es sinnvoll ist, die
Trägerfrequenz auf fc = 5kHz zu erhöhen. Dies ist eine übliche Trägerfrequenz für aktuell
am Markt verfügbare Niederspannungsstromrichter. Es werden nur noch die Varianten 2L-
LV und 3L-LV verglichen. Die Variante 2L-MV wird aufgrund der bereits bei fc = 1kHz
stark erhöhten Verluste nicht weiter untersucht. Bei fc = 5kHz ergibt sich WT HDN = 0,43%
für den 2L-VSC und WT HDN = 0,19% für den 3L-NPC-VSC. Die Verluste der Varianten
2L-LV und 3L-LV bei fc = 5kHz sind in Abbildung 2.2.5 und Abbildung 2.2.6 gezeigt. Die
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Abbildung 2.2.2: Stromrichterverlustleistungen der Variante 2L-LV einer Vollumrich-
terlösung mit UN = 1000V, UDC = 1500V, fc = 1kHz, SN = 1MVA,
WT HDN = 2,18%
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Abbildung 2.2.3: Stromrichterverlustleistungen der Variante 2L-MV einer Vollumrich-
terlösung mit UN = 1000V, UDC = 1500V, fc = 1kHz, SN = 1MVA,
WT HDN = 2,18%
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Abbildung 2.2.4: Stromrichterverlustleistungen der Variante 3L-LV einer Vollumrich-
terlösung mit UN = 1000V, UDC = 1500V, fc = 1kHz, SN = 1MVA,
WT HDN = 1,1%
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Abbildung 2.2.5: Stromrichterverlustleistungen der Variante 2L-LV einer Vollumrich-
terlösung mit UN = 1000V, UDC = 1500V, fc = 5kHz, SN = 1MVA,
WT HDN = 0,43%
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Abbildung 2.2.6: Stromrichterverlustleistungen der Variante 3L-LV einer Vollumrich-
terlösung mit UN = 1000V, UDC = 1500V, fc = 5kHz, SN = 1MVA,
WT HDN = 0,19%
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Variante 2L-LV weist bei fc = 5kHz gegenüber Variante 3L-LV ca. 30 % höhere Verluste
auf. Gleichzeitig ist die Verzerrung WT HDN mehr als doppelt so hoch.
Der Verlustvergleich zeigt, dass der 3L-NPC-VSC bereits bei fc = 1kHz geringere Ver-
luste aufweist, als die untersuchten 2L-VSC-Varianten. Hinzu kommt das bessere Ausgangs-
spektrum des 3L-NPC-VSC. Bei fc = 5kHz werden diese Vorteile noch deutlicher.
Eine qualitative Auswertung des Vergleichs der verschiedenen Realisierungsvarianten zeigt
Tabelle 2.7 .
Die Realisierung des Vollumrichters mit erhöhter Ausgangsspannung mit einem 3L-NPC-
VSC ist aufgrund der geringeren Verluste bei gleichzeitig geringem WT HDN und damit
kleinerem Filter die attraktivste der verglichenen Varianten. Für diese Topologie sind Phasen-
bausteine in Modulbauweise in einem eingeschränkten Sortiment am Markt erhältlich. Diese
weisen nur geringfügig höhere Streuinduktivitäten als vergleichbare Zweipunktmodule auf.
Der zusätzliche Ansteueraufwand ist vertretbar, da verglichen mit der Variante 2L-MV pro
Phase nur zwei zusätzliche Treiber benötigt werden. Die komplexere Modulation ist bereits
in der Literatur [37] beschrieben und lässt sich durch aktuell eingesetzte Steuerplattformen
(FPGA, DSP, usw.) problemlos umsetzen.
Der Realisierungsaufwand für die Konfiguration des 2L-LV ist deutlich höher, da hierbei
die symmetrische Spannungsaufteilung der Schalter, z. B. durch eine externe Beschaltung
mit passiven Bauelementen und/oder anspruchsvolle Ansteuerungen (Treiber), gewährleistet
werden muss. Weiterhin sind zur Umsetzung der Reihenschaltung keine optimierten Module
bzgl. der Reihenschaltung von Schaltern am Markt erhältlich, was einen diskreten Aufbau
und damit höhere Streuinduktivitäten als bei Modulen zur Folge hätte.
Die Variante 2L-MV scheidet aufgrund der hohen Verluste insbesondere bei mittleren und
hohen Schaltfrequenzen bzw. eines hohen Filteraufwands bei kleinen Schaltfrequenzen aus.
Tabelle 2.7: qualitativer Vergleich verschiedener Realisierungsvarianten für einen Vollum-
richter mit erhöhter Ausgangsspannung
2L-LV 2L-MV 3L-LV
Halbleiteraufwand - + 0
Passiver Bauteilaufwand 0 0 0
Verluste 0 - +
Ansteueraufwand - 0 -
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2.3 Herausforderungen bei der Realisierung des
3L-NPC-VSC
Wie in Abschnitt 2.2 gezeigt, ist der 3L-NPC-VSC eine interessante Alternative zum etablier-
ten 2L-VSC für Niederspannungs-WKA, wenn höhere Ausgangsspannungen erzielt werden
sollen. Eine niederinduktive Realisierung ist durch am Markt bereits erhältliche 3L-NPC-
VSC-Phasenbausteine möglich. Dies ist eine wichtige Voraussetzung zur Umsetzung des
3L-NPC-VSC in WKA. Eine Realisierung durch Zweipunkthalbbrückenmodule hätte mehr
als doppelt so hohe Streuinduktivitäten in den Kommutierungskreisen zur Folge, woraus
reduzierte Schaltgeschwindigkeiten und somit erhöhte Ausschaltverluste resultieren. Zwar
benötigt der Dreipunktstromrichter einen geteilten Zwischenkreis und einen höheren Auf-
wand an Zwischenkreiskondensatoren, liefert dafür aber ein besseres Ausgangsspannungs-
spektrum bei gleicher Trägerfrequenz, wodurch sich das Ausgangsfilter verkleinert. Bei glei-
cher Ausgangsspannungsqualität verursacht der 3L-NPC-VSC deutlich weniger Verluste als
die verglichenen Zweipunktvarianten.
Die Herausforderung bei der Umsetzung des 3L-NPC-VSC besteht darin, einen neuartigen
Phasenbaustein zu entwickeln, der einerseits über ein niederinduktives 3L-NPC-Halbleiter-
modul für die gewünschte Leistung verfügt und andererseits spezifische Anforderungen des
3L-NPC-VSC, wie optimale Modulation, Zwischenkreisbalancierung und sicheres Abschal-
ten bei Kurzschluss, ermöglicht. Weiterhin muss eine schnelle Kommunikation bereitgestellt
werden, um Mess- und Steuersignale mit Taktraten von mindestens 5 kHz zu übertragen.
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3 Struktur und Funktion eines
neuartigen
3L-NPC-Phasenbausteins
In diesem Kapitel wird die Bewältigung der in Abschnitt 2.3 genannten Herausforderungen
bei der Realisierung eines 3L-NPC-VSC gezeigt. Es werden Schnittstellen definiert und, nach
einem Überblick über den aktuellen Stand der Technik, ein neuartiger 3L-NPC-Phasenbaustein
vorgestellt, welcher die Anforderungen an eine eigenständige Modulation, Zwischenkreisba-
lancierung und Kurzschlussbeherrschung erfüllt. Anhand von Messungen an einem 1000 V /
1 MVA Demonstrator wird die praktische Umsetzung des Phasenbausteins gezeigt.
3.1 Struktur und Schnittstellen
Eine häufig verwendete Variante der Stromrichterentwicklung ist es, den gesamten Strom-
richter als Einheit zu entwickeln und in die Anwendungsumgebung zu integrieren, wie in Ab-
bildung 3.1.1 gezeigt. Die Variante bietet die Möglichkeit größtmöglicher Optimierung, da
sämtliche Komponenten genau aufeinander abgestimmt werden können. Allerdings sind der-
artige Lösungen häufig auch sehr unflexibel. Nahezu jede Änderung von Spannung, Strom
oder Leistung führt zu einer erheblichen Modifikation oder Neuentwicklung des Strom-
richters. Um Stromrichter hoher Leistungen für verschiedene Anwendungen oder Realisie-
rungsmöglichkeiten effizient zu entwickeln, kann es sinnvoll sein, diesen nicht als Einheit
sondern modular unter Verwendung leistungselektronischer Bausteine (engl. Power Electro-
nics Building Block (PEBB)), wie in [38, 39, 40] gezeigt, zu entwickeln. Dies hat den Vorteil,
dass bei der Stromrichterentwicklung auf modulare Bausteine zurückgegriffen werden kann.
Mitte der 1990er Jahre wurde das PEBB-Konzept als modulare, skalierbare und zuverlässige
Stromrichter
· Leistungsteil (Halbleiter, passive 
Bauelemente)
· Gatetreiber, primäre Schutzebene
· Messwerterfassung
· Hilfsspannungsversorgung
· Kühlkörper
· Modulation und Regelung
· Sekundäre Schutzebene
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Abbildung 3.1.1: Anwendung mit einem als Einheit ausgeführten Stromrichter
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Abbildung 3.1.2: Definition eines PEBB Konzepts für leistungselektronische Systeme [39]
Stromrichtereinheit vorgestellt. Der Aufbau des Gesamtsystems folgte dabei der in Abbil-
dung 3.1.2 gezeigten Struktur. Damit lassen sich Stromrichter einer Spannungsklasse einfach
bezüglich Strom bzw. Leistung skalieren, indem die Anzahl parallelgeschalteter Phasenbau-
steine variiert wird. Nachteilig bei diesem Konzept ist, dass der Platzbedarf des Stromrichters
durch die Größe der PEBBs vorgegeben ist und nur geringen Optimierungsspielraum bietet.
Der in [39] vorgestellte PEBB enthält folgende Komponenten bzw. Funktionen:
• Hilfsspannungsversorgung für Treiber und Sensoren,
• Halbleiterbaugruppen mit Treibern sowie gegebenenfalls Beschaltungen,
• Strom-, Spannungs- und Temperatursensoren mit A/D-Wandlern,
• Schaltsignalerzeugung für Treiber,
• Primärschutz (Bauteilebene),
• elektrische und thermische Anschlüsse,
• Kühlung von Leistungshalbleiter sowie gegebenenfalls Treibern.
Damit lassen sich standardisierte Bausteine zur Verfügung stellen, die durch entsprechende
Verschaltungen skalierbar und in einem eingeschränkten Bereich unabhängig von der kon-
kreten Realisierungsvariante sind. Mit diesem Ansatz ergibt sich ein Aufbau wie in Abbil-
dung 3.1.3 gezeigt. Im Bereich von Stromrichtern für Windkraftanlagen gibt es, wie bereits
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Abbildung 3.1.3: Prinzipielle Struktur eines durch PEBBs realisierten Stromrichters
Tabelle 3.1: PEBB-Typen nach [39]
PEBB-Typ PEBB-Bestandteile
Typ 1 PEBB-Leistungsteil
Typ 2
PEBB-Leistungsteil +
PEBB-Control
Typ 3
PEBB-Leistungsteil +
PEBB-Control +
Converter-Control
in Kapitel 2 beschrieben, verschiedene Spannungs- und Leistungsklassen sowie Stromrich-
terkonzepte und -topologien. Für eine wettbewerbsfähige Entwicklung und Fertigung die-
ser ist es unerlässlich, auf standardisierte PEBBs zurückzugreifen. Auf Grundlage der in
Abbildung 3.1.2 getroffenen Definitionen werden PEBBs nach [39] in die in Tabelle 3.1
aufgelisteten Typen unterteilt. Ein PEBB des Typs 1 beinhaltet deshalb nur die oben be-
schriebenen Komponenten bzw. Funktionen. Eine Schnittstelle zu einem PEBB Typ 1 bilden
die Schaltsignale für die Halbleiterschalter. Bei einem PEBB des Typs 2 werden zusätzlich
zu dem PEBB des Typs 1 der Modulator und der Sekundärschutz in den Baustein integriert.
Dieser erhält als Eingangssignal die Sollspannungen der einzelnen Phasen. Wird der PEBB
des Typs 2 um die stromrichternahe Regelung erweitert, erhält man einen PEBB des Typs
3. Dieser bildet einen vollständigen Stromrichterbaustein, welcher z. B. die Sollwerte der
Phasenströme als Eingangsgröße erhält.
Im Folgenden werden existierende PEBB-Realisierungen, sowie die Herausforderungen
der Realisierung eines neuartigen 1 MVA/1000 V 3L-NPC-VSC-Phasenbausteins für die In-
tegration in WKA vorgestellt.
3.1.1 Stand der Technik für 3L-NPC Phasenbausteine
Der bisher einzige publizierte industrielle PEBB für eine 3L-NPC-VSC-Phase ist der in
[40, 39] gezeigte Powerstack von ABB. Dieser stellt einen mit 4,5 kV bzw. 6 kV IGCTs
realisierten 3L-NPC-Phasenbaustein mit einer Scheinleistung bis zu 9 MVA und einer Sys-
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ABB Powerstack:
3L-NPC-IGCT-Phasenbaustein ausgerüstet
mit 4,5 kV bzw. 6 kV IGCTs [39]
Siemens Powercard:
Doppel-IGBT-Modul-Baustein ausgerüstet
mit 3,3 kV bzw. 6,5 kV IGBTs [41]
Abbildung 3.1.4: Industrielle PEBB-Realisierungen
temspannung von 3,3 kV bzw. 4,16 kV dar. Gemäß Tabelle 3.1 handelt es sich beim ABB
Powerstack um einen PEBB des Typs 1. Dieser enthält den Leistungsteil (engl. PEBB Power-
part) mit Halbleiterbaugruppen, Kühlung, Treiberbausteinen mit Schutz, Sensoren und A/D-
Wandlern. Überlagert wird der Powerstack von der Steuer- und Regeleinheit PEC800 ange-
steuert, welche die PEBB-Steuerung (engl. PEBB Control) und Konverterregelung (engl.
Converter Control) vereint. Diese übernimmt die Steuerung aller angeschlossenen Phasen-
bausteine und gehört damit nicht zum eigentlichen PEBB.
Eine weitere industrielle standardisierte Baugruppe ist die in [41] gezeigte IGBT-Power-
card von Siemens. Hierbei handelt es sich allerdings nicht um einen 3L-NPC-Phasenbaustein
und entsprechend der zuvor genannten Definition auch nicht um einen vollständigen PEBB,
sondern um zwei IGBT-Module mit zugehöriger Treibereinheit, die auf einem Kühlkörper
montiert sind. Diese modulare Komponente erlaubt es, sehr variabel verschiedene Topologi-
en zu realisieren. Weiterhin ist es möglich, Topologien durch Reihen- und Parallelschaltung
der Powercards zu erweitern. Die Siemens Powercard wurde für Mittelspannungsumrichter
entwickelt. Es werden sowohl 3,3 kV IGBTs für 800 A und 1200 A als auch 6,5 kV IGBTs für
400 A und 600 A eingesetzt. Mit der Powercard werden vornehmlich 3L-NPC-Stromrichter
für Nennspannungen von 3,3 kV und 7,2 kV entwickelt. Der ABB Powerstack und die Sie-
mens Powercard sind in Abbildung 3.1.4 gezeigt.
Im Bereich der Forschung wird in [42] ein IGCT-basierterter 8 MVA (3,3 kV / 1,4 kA)
3L-NPC-VSC-PEBB gezeigt. Zu diesem PEBB gehören die Halbleiter mit Treibern, das
Kühlsystem sowie Clamps mit Kondensatoren und Dioden. Auch wenn Strom- und Span-
nungsmessungen nicht integriert sind, kann diese Konfiguration als PEBB aufgefasst wer-
den. Als aktive Halbleiterschalter werden 4,5 kV/4 kA IGCTs eingesetzt. Abbildung 3.1.5
zeigt den schematischen Aufbau sowie ein Foto des aufgebauten PEBBs.
In [43] wird die Entwicklung eines PEBBs für eine 3L-NPC-VSC-Phase, der MB6, vorge-
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schematischer Aufbau Foto
Abbildung 3.1.5: IGCT-basierterter 8 MVA (3,3 kV / 1,4 kA) 3L-NPC-VSC-PEBB [42]
stellt. Es werden 3,3 kV/1,5 kA IGBT- und Diodenmodule verwendet. Ein MB6 besteht aus
Halbleitermodulen, Kühlkörper, Zwischenkreisverschienung und Treiberbausteinen. Dem-
nach handelt es sich um einen PEBB des Typs 1 ohne Strom und Spannungssensoren. Die
Zielanwendung dieser Entwicklung sind Traktionsstromrichter mit Leistungen im Bereich
bis 10 MVA. Eine 3D-Studie des MB6 und eines einphasigen Konverters basierend auf MB6
PEBBs sind in Abbildung 3.1.6 dargestellt.
MB6, 3L-NPC-Phasenbaustein mit
3,3 kV/1,5 kA IGBTs
Einphasiger Stromrichter basierend auf MB6
PEBBs
Abbildung 3.1.6: 3D-Studie des MB6 PEBBs [43]
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Stromregelung
 Spannungssollwert-
berechnung (unabhängig 
von angeschlossenem 
Stromrichter)
PEBB 
Phase A
PEBB 
Phase B
PEBB 
Phase C
Serieller 
BUS
A B C
Abbildung 3.1.7: Beispielhafte Struktur für ein dreiphasiges Stromrichtersystem unter Ver-
wendung neuartiger PEBBs
3.1.2 Neuartiger 3L-NPC-VSC-Phasenbaustein
In Kapitel 2 wurde gezeigt, dass ein 3L-NPC-VSC bei erhöhter Ausgangsspannung, d. h.
UN ≈ 1000V, und Trägerfrequenzen von fc ≈ 5kHz deutliche Vorteile bezüglich der Strom-
richterverluste und der Ausgangsspannungsqualität gegenüber einem 2L-VSC besitzt. Es
wurde aufgezeigt, dass sich bei der Implementierung des 3L-NPC-VSC einige Herausfor-
derungen ergeben, welche bewältigt werden müssen, um einen einfachen Ersatz der etablier-
ten Zweipunktstromrichtertopologie bei einem Stromrichterhersteller zu ermöglichen. Um
Entwicklungszeit und -kosten zu minimieren, wurde ein 3L-NPC-VSC Phasenbaustein de-
finiert, der die Anforderungen des Kurzschlussfehlerschutzes, der Dreipunktmodulation und
der Zwischenkreisbalancierung realisiert. Der aktuelle Stand der Technik (Abschnitt 3.1.1)
zeigt, dass bereits 3L-NPC-VSC-PEBBs am Markt vorhanden sind. Diese sind allerdings in
der Regel für Mittelspannungsanwendungen konzipiert und nur als PEBB des Typs 1 aus-
geführt. Daher ist informationsverarbeitende Hardware, die z. B. für die Modulation, Zwi-
schenkreisbalancierung oder den Kurzschlussschutz benötigt wird, nicht enthalten. Die vor-
handenen Lösungen sind unzureichend, um den 3L-NPC-VSC als Alternative zu 2L-VSC in
WKAs zu etablieren.
Um eine anwenderfreundliche und einfach zu implementierende Lösung zu schaffen, wur-
de entschieden, einen PEBB zu entwickeln, welcher die Nutzung der Vorteile der Dreipunkt-
topologie ermöglicht, ohne dass ein erheblicher Entwicklungsaufwand beim Stromrichter-
hersteller notwendig ist, um Modulation und Kurzschlussschutz der Leistungshalbleiter zu
entwickeln und zu implementieren. Die Regelung des Konverters kann dadurch prinzipi-
ell wie beim 2L-VSC ausgeführt werden. Hierfür ist es notwendig, einen PEBB zu entwi-
ckeln, welcher als Eingangsgrößen die Spannungssollwerte für den Modulator erhält, die
auch für die Regelung von 2L-VSC verwendet werden und die dreipunktspezifischen Her-
ausforderungen Modulation, Zwischenkreisbalancierung und Kurzschlussschutz der Leis-
tungshalbleiter unabhängig von der überlagerten Regelung bewältigt.
Eine beispielhafte Struktur für ein dreiphasiges Umrichtersystem mit neuartigen PEBBs
zeigt Abbildung 3.1.7. Die Stromrichterregelung einschließlich der darin enthaltenen Strom-
regelung ist prinzipiell die gleiche, wie für einen 2L-VSC. Die berechneten Phasenspan-
nungssollwerte werden über einen seriellen BUS an die einzelnen PEBBs verteilt. Dabei
ist irrelevant, wie diese PEBBs aufgebaut sind, d. h. ob es 2L-VSC- oder 3L-NPC-VSC-
basierte Bausteine sind. Jeder PEBB erzeugt aus den übermittelten Spannungssollwerten
selbstständig die entsprechenden Schaltsignale bzw. die gewünschte Ausgangsspannung.
Der neuartige 3L-NPC-VSC-Phasenbaustein für Niederspannungsanwendungen soll aus
einem 3L-NPC-VSC-Halbleitermodul mit zugehörigem Kühlkörper, den Treiberschaltun-
gen sowie einer Steuerplattform bestehen. Die Steuerplattform soll über einen seriellen Bus
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PEBB-Control
 Kommunikation mit 
Stromrichterregelung
 Modulation
 Zwischenkreisbalancierung
Kühlkörper
PEBB-Leistungsteil
 Halbleitermodul
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 Primärschutz
 Sensoren (UDC/2, Ix, Tc)
PEBB Typ 2
serieller Bus
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Abbildung 3.1.8: Prinzipdarstellung: Neuartiger 3L-NPC-Phasenbaustein mit integriertem
Modulator
verfügen, um Informationen mit der übergeordneten Konverterregelung auszutauschen. Wei-
terhin sollen Modulation, Zwischenkreisbalancierung und Abschaltung im Kurzschlussfall
durch diese Plattform unabhängig von der überlagerten Regelung realisiert werden. Auf-
grund des integrierten Modulators handelt es sich bei diesem neuartigen Phasenbaustein um
einen PEBB des Typs 2. Das Prinzip des neuartigen 3L-NPC-VSC-Phasenbausteins ist in
Abbildung 3.1.8 gezeigt. Die integrierte PEBB-Control realisiert die Kommunikation mit der
überlagerten Regelung, sowie die Modulation und Zwischenkreisbalancierung. Der PEBB-
Leistungsteil, bestehend aus dem 3L-NPC-VSC-Halbleitermodul einer Phase mit Treibern
und Sensoren, setzt die erzeugten Schaltsignale um, sorgt für die Abschaltung der PEBBs
im Kurzschlussfall und misst die für Regelung, Modulation und Zwischenkreisbalancierung
benötigten Werte, wie Ausgangsstrom, Zwischenkreisspannungen etc. Eine Messung der
Temperatur im IGBT-Modul ermöglicht einen eingeschränkten Übertemperaturschutz der
Leistungshalbleiter.
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Tabelle 3.2: Elektrische Anforderungen an einen Stromrichter mit erhöhter
Ausgangsspannung
Systemanforderungen
nominale Zwischenkreisspannung UDC = 1500V
Nennspannung UN = 1000V
Nennstrom IN = 580A
Streuinduktivität der Kommutierungspfade Lσ < 40nH
Halbleiteranforderungen
Kollektor-Emitter-Sperrspannung UCES = 1200V
Kollektor-Dauergleichstrom ICnom = 800A
3.2 Realisierung
Dieser Abschnitt beschäftigt sich mit der technischen Umsetzung des zuvor beschriebenen
3L-NPC-VSC-PEBBs. Dabei wird auf einige wichtige Aspekte der Realisierung, wie die
serielle Schnittstelle und die Leistungshalbleiter, eingegangen. Detaillierte Beschreibungen
der Sensorik, Kühlung und Datenverarbeitung können Datenblättern und Applikationshin-
weisen entnommen werden und sind daher nicht Gegenstand der Arbeit. Die technische Ent-
wicklung und Realisierung der gezeigten Komponenten und Schnittstellen wurde durch die
Projektpartner ausgeführt.
3.2.1 Anforderungen
Hierbei werden zwei Arten von Anforderungen unterschieden. Zum einen die Anforderun-
gen an den Leistungsteil und zum anderen die Anforderungen an die Kommunikations-
schnittstelle. Die Systemanforderungen an den Stromrichter sowie die Anforderungen an die
Halbleiterbauelemente sind in Tabelle 3.2 zusammengefasst. Die Halbleiteranforderungen
beziehen sich auf ein 3L-NPC-VSC-Phasenmodul ohne Parallelschaltung und Derating1.
Da die einzelnen PEBBs unabhängig voneinander die Ausgangsspanung modulieren sol-
len, muss gewährleistet werden, dass alle Phasen zeitkonsistente Sollwerte erhalten und
ebenso zeitkonsistente Messwerte (Phasenstrom, Zwischenkreisspannungen) an die Strom-
richterregelung senden. Dies wird mit Hilfe der Kommunikationsschnittstelle realisiert. Wei-
terhin muss diese sicher stellen, dass alle drei Phasen synchron takten. Abbildung 3.2.1 zeigt
schematisch das Kommunikationskonzept und die Aufgaben der seriellen Schnittstelle.
3.2.2 Technische Realisierung
A) Leistungsteil
Die Umsetzung der in Abschnitt 3.2.1 genannten Anforderungen erfolgt in einem De-
monstrator. Dieser wurde von den Projektpartnern Semikron und PCS gefertigt und für
Untersuchungszwecke zur Verfügung gestellt. Der Aufbau des Demonstrators ist in Ab-
bildung 3.2.2 zu sehen. Der Leistungsteil einer Phase wird durch zwei parallel geschaltete
1Das gezielte Vermindern des maximalen Stromes zur Verlängerung der Leistungshalbleiterlebensdauer oder
Anpassung an Umgebungs- und Operationsbedingungen.
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Stromrichterregelung
PEBB 
Phase a
PEBB 
Phase b
PEBB 
Phase c
Kommunikationsschnittstelle
• Sollspannungen Ua, Ub, Uc
• Synchronisation der Phasen a, b, c
• Zykluszeiten < 100 μs
• Phasenströme Ia, Ib, Ic, 
• Modultemperaturen, 
• Zwischenkreisspannungen
• Statussignale
Abbildung 3.2.1: Konzept für die Kommunikation zwischen Stromrichterregelung und
PEBB-Control
Abbildung 3.2.2: Demonstrator für einen dreiphasigen 3L-NPC-Stromrichter mit erhöhter
Ausgangsspannung (UN = 1000V, IN = 580A) Quelle: Semikron
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Skim®4 Module in 3L-NPC-Schaltung realisiert, welche mit Skyper®42-LJ Treibern ange-
steuert werden. Jedes Halbleitermodul enthält eine 3L-NPC-Phase mit UCES = 1200V und
ICnom = 400A. Die Streuinduktivität beträgt Lσ ≈ 30nH [29]. Die in Tabelle 3.2 gestellten
Forderungen an System und Halbleiter können bei Annahme des Vermeidens eines Strom-
deratings durch die Parallelschaltung von zwei Modulen erfüllt werden. Dieses wird sich in
der Praxis jedoch nicht vermeiden lassen.
B) Kommunikationsschnittstelle
Die Realisierung der seriellen Busschnittstelle zur Kommunikation zwischen der Strom-
richterregelung und den einzelnen PEBBs erfolgt durch EtherCAT [44]. Dieser Feldbus
ermöglicht es innerhalb einer Zykluszeit von unter 100 µs, die in Abbildung 3.2.1 gezeigten
Daten zu übertragen. Das EtherCAT-Prinzip basiert darauf, dass von einem Sender, dem so-
genannten Master, Pakete an einen oder mehrere Slaves versendet werden. Das Paket, wie in
Abbildung 3.2.3 gezeigt, durchläuft nacheinander alle Slaves. Jeder Slave kennt die Adressen
der für ihn bestimmten Daten innerhalb des EtherCAT-Pakets. Die Daten werden allerdings
nicht aufgenommen, bearbeitet und danach weiter geschickt sondern in Echtzeit manipu-
liert und unverzögert weiter gegeben. Das heißt, die Daten werden in einem Puffer abgelegt,
der durch den EtherCat-Controller ausgelesen wird. Dieser verändert unverzögert die Da-
ten seiner Adressen. Der Rest des EtherCAT-Pakets wird unverändert weiter gesendet. Es
wird keine Softwarebearbeitung der Pakete benötigt, da der EtherCAT-Controller die Bear-
beitung der Pakete in Hardware übernimmt. Jede Kommunikation wird zyklisch durch den
Master initiiert. Dieser versendet ein Paket, welches jeden Slave durchläuft, welcher, wie
beschrieben, Daten lesen und schreiben kann. Dieses Paket durchläuft alle Slaves und wird
anschließend wieder vom Master empfangen.
Eine weitere Aufgabe der Kommunikationsschnittstelle ist es, die Synchronität zwischen
den einzelnen PEBBs zu gewährleisten. Dies wird bei EtherCAT durch verteilte Uhren (engl.
distributed clocks) realisiert [45, 46]. Sowohl Master als auch jeder Slave verfügen über eine
eigene lokale Zeit. Während der Initialisierung des Systems meldet jeder Slave seine aktuelle
lokale Zeit an den Master. Dieser errechnet die einzelnen Abweichungen von der Systemzeit,
wie in Abbildung 3.2.4 gezeigt, und schickt eine Zeitkorrektur an jeden Slave. Danach passt
jeder Slave N seine aktuelle Systemzeit um die vom Master gegebene Korrektur TN an. Im
Betrieb wird mit jedem gesendeten Datenpaket die aktuelle Systemzeit durch den Master
verschickt, sodass die Synchronität gewährleistet werden kann.
Im zu entwickelnden Demonstrator übernimmt die Stromrichterregelung die Aufgabe des
EtherCAT-Masters. Die einzelnen PEBBs fungieren als Slaves. Das Schema ist in Abbil-
dung 3.2.5 dargestellt. Das Paket durchläuft alle PEBBs, welche die aktuellen Sollspan-
Master Slave 1 Slave 2 Slave 3
EtherCAT
Vollduplex
Zyklus <100μs                       Paket
Daten 1 Daten 2 Daten 3... ...
Abbildung 3.2.3: Prinzipieller Aufbau eines EtherCATsystems
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Master
t = T0
Slave 1
t = T0+T1
Slave 2
t = T0+T2
Slave 3
t = T0+T3
Abbildung 3.2.4: Zeitabweichung zwischen EtherCAT-Master und Slaves
Konverter-
regelung
PEBB A PEBB B PEBB C
EtherCAT Paket
Spannung 
A
Spannung 
B
Spannung 
C
... ...Strom A Strom B Strom C
Abbildung 3.2.5: EtherCAT-Schema des Demonstrators mit Ausschnitt eines EtherCAT-
Paketes
nungswerte für die jeweilige Phase lesen und Messwerte, wie z. B. Phasenstrom, an die
entsprechende Stelle des Paketes schreiben. Damit ist sicher gestellt, dass alle Phasen zeit-
konsistente Sollwerte erhalten bzw. Messwerte an den Regler senden.
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3.3 Experimentelle Verifikation
Der in den vorangegangenen Abschnitten beschriebene 3L-NPC-VSC-PEBB wird in die-
sem Abschnitt experimentell verifiziert. Dazu wurde der Demonstratorstromrichter in den
Laboren des Projektpartners PCS in einem Umrichterversuchsstand aufgebaut und dessen
Funktionalität in verschiedenen Arbeitspunkten gezeigt.
3.3.1 Versuchsstand
Abbildung 3.3.1 zeigt den schematischen Aufbau des Umrichterversuchsstandes. Nach ei-
nem Mittelspannungstransformator steht ein dreiphasiges 690 V-Drehstromnetz zur Verfü-
gung. An dem Transformatorabgang ist ein Zweipunktstromrichter angeschlossen, der eine
variable Zwischenkreisspannung im Bereich von UDC ∈ [0V,1000V] zur Verfügung stellt.
Zwischenkreisseitig ist dieser mit dem 3L-NPC-VSC-Demonstrator verbunden, an dessen
Ausgangsklemmen ein dreiphasiges LCL-Filter angeschlossen ist. Danach folgt ein 2L-VSC
(Generatorstromrichter), welcher als variable Last dient und den gewünschten Phasenstrom
regelt. Über einen weiteren 2L-VSC (Netzstromrichter) und einen Trenntransformator wird
der Kreis zum 690 V-Drehstromnetz geschlossen.
In Abbildung 3.3.2 sind der Stromrichterschrank und der 3L-NPC-VSC-Demonstrator im
Detail gezeigt. Für den Versuchsaufbau wurden Leistungs- und Steuerteil im selben Schalt-
schrank untergebracht.
Dem EtherCAT-Master wird durch einen Steuerrechner außerhalb des Schaltschrankes der
Sollwert für die Ausgangsspannung übermittelt. Dieser berechnet daraus die aktuellen Soll-
spannungen für jede Phase des 3L-NPC-VSCs und übermittelt sie an die drei Modulatoren,
die als EtherCAT-Slaves fungieren.
Die Modulatoren erzeugen aus den Sollwerten eigenständig die Schaltsignale der einzel-
nen Phasen. Diese werden über ein Flachbandkabel an die Treiber der Halbleitermodule
übermittelt.
Die Messgrößen und verwendeten Messgeräte sind in Tabelle 3.3 aufgelistet.
AC
DC
DC
AC
AC
DC
DC
AC10kV 690V
Netz-
stromrichter
2L-VSC
Demonstrator
3L-NPC-VSC
Generator-
stromrichter
2L-VSC
Netz-
stromrichter
2L-VSC
1:1
7 mF
0...1000 V
6,4 mF
pro Hälfte
6x 160 µH 3x 780 µF
uDC1
uDC2
uAB
M
M
uAM
Abbildung 3.3.1: Schema des Umrichterversuchsstandes zur Erprobung des 3L-NPC-VSC-
Demonstrators
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EtherCAT- Master
EtherCAT-
Slaves
Demonstrator
AC-Abgang
DC-Bus
a) Versuchsstromrichteraufbau b) Demonstrator für 3L-NPC-VSC mit
erhöhter Ausgangsspannung
Abbildung 3.3.2: Versuchsstromrichter zur experimentellen Verifikation des 3L-NPC-VSC-
PEBBs
Tabelle 3.3: Messgeräte zur Strom- und Spannungsmessung am 3L-NPC-VSC-
Demonstrator
Messgröße Hersteller Typ Parameter
Strom iX PEM Rogowskispule
CWT15B
Imax = 3600A,
fbw = 16MHz
Spannung uAM,
uAB,uDC1,2
Testec Differenztastkopf
SI9110
Umax = 1,4kV,
fbw = 100MHz
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Tabelle 3.4: Wesentliche Parameter der Messungen zur experimentellen Verifikation des 3L-
NPC-VSC-Demonstrators
Parameter Wert
Zwischenkreisspannung UDC = 600V
Schaltfrequenz fs = 5kHz
Sollwert der verketteten Ausgangsspannung ULL = 330V
Sollwert des Phasenstroms (x = a,b,c) Ix = 350A
Ausgangsfrequenz fo = 50Hz
LCL-Filter L = 160 µH, C = 780 µF
3.3.2 Messergebnisse
Die Messungen wurden an dem in Abschnitt 3.3.1 vorgestellten Versuchsstand aufgenom-
men. Tabelle 3.4 zeigt die Randbedingungen unter denen die Messungen durchgeführt wur-
den.
Zur Verifikation der Funktionalität wurden zunächst bei einem Phasenwinkel ϕi = 0 ver-
kettete Ausgangsspannung und Ausgangsstrom des Stromrichters, wie in Abbildung 3.3.3
gezeigt, aufgenommen. Die Messergebnisse entsprechen den Verläufen eines 3L-NPC-VSC.
Zur erkennen ist die erwartete Stufung der verketteten Ausgangsspannung
ULL ∈
{
−UDC,−UDC2 ,0,
UDC
2
,UDC
}
2 sowie ein nahezu sinusförmiger Ausgangsstrom mit ei-
ner Amplitude von Î ≈ 495A. Abbildung 3.3.3 zeigt, dass die eingestellten Parameter durch
den Stromrichter realisiert werden und keine großen Stromverzerrungen3 durch die Modula-
tion hervorgerufen werden.
Um die Funktionalität und insbesondere die korrekte Spannungsaufteilung in verschiede-
2Aufgrund der Verwendung von POSPWM (siehe Abschnitt 4.1.1) nimmt die verkettete Spannung in jeder
Schaltperiode einmal den Wert ULL = 0 an. Beim Übergang von |ULL|=UDC auf ULL = 0 ist jedoch immer
|ULL|= UDC2 als Zwischenstufe enthalten.
3In den Verläufen zu erkennende Harmonische resultieren aus der Verwendung eines LCL-Filters.
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Abbildung 3.3.3: Verkettete Ausgangsspannung und Phasenströme des 3L-NPC-VSC-
Demonstrators bei ULL = 330V, I = 350A
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nen Arbeitspunkten zu zeigen, wurden Messungen bei Phasenwinkeln ϕi ∈
{
−π
2
,0, π
2
,π
}
durchgeführt. Dabei wurden die Leiter-Mittelpunktspannung uAM (nachfolgend Ausgangs-
spannung einer Phase genannt) und der Ausgangsstrom ia einer Phase sowie die beiden Zwi-
schenkreisspannungen uDC1,2 aufgenommen. Die Ergebnisse
4 sind in Abbildung 3.3.4 bis
Abbildung 3.3.7 dargestellt.
Der gewünschte Phasenwinkel sowie die Stromamplitude stellen sich gemäß den Vorga-
ben ein. Die Zwischenkreisbalancierung funktioniert unabhängig vom gewählten Phasen-
winkel ϕi insbesondere auch bei reinem Blindleistungsbetrieb, d. h. ϕi =±π2 , und regelt den
Mittelwert der beiden Zwischenkreisspannungen auf ca. 300 V aus. Niederfrequente harmo-
nische Anteile der Kondensatorspannungen werden nicht beeinflusst. Deren Schwankung
liegt in einem Bereich von ca. 50 V und ist durch die Kapazität der Zwischenkreiskonden-
satoren beeinflussbar. Details zu dem verwendeten Balancierungsverfahren werden in Ab-
schnitt 4.4 vorgestellt.
Die Ergebnisse zeigen die Funktion des Demonstrators und damit die Realisierung ei-
nes PEBBs des Typs2 für einen Niederspannungs-3L-NPC-VSC. Der Stromrichter funktio-
niert in allen untersuchten Arbeitspunkten. Die Modulatoren der einzelnen Phasen setzen die
gewünschte Sollspannung korrekt um und die Zwischenkreisbalancierung wird unabhängig
vom aktuellen Phasenwinkel durchgeführt. Damit konnten grundlegende Funktionen, d. h.
insbesondere die Modulation und Balancierung des Gleichspannungszwischenkreises eines
3L-NPC-Stromrichters für Niederspannungsanwendungen experimentell verifiziert werden.
4Die Ausgangsspannung enthält nur Werte uAM ∈
{
−UDC
2
,0, UDC
2
}
. Aufgrund der Verwendung eines Tief-
passfilters nimmt die Ausgangsspannung scheinbar Zwischenwerte an. Dies ist in Realität nicht der Fall.
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Abbildung 3.3.4: Ausgangsspannung einer Phase, Phasenstrom, und Zwischenkreisspan-
nungen des 3L-NPC-VSC-Demonstrators bei ULL = 330V, I = 350A,
ϕi =−π2
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Abbildung 3.3.5: Ausgangsspannung einer Phase, Phasenstrom, und Zwischenkreisspannun-
gen des 3L-NPC-VSC-Demonstrators bei ULL = 330V, I = 350A, ϕi = 0
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Abbildung 3.3.6: Ausgangsspannung einer Phase, Phasenstrom, und Zwischenkreisspannun-
gen des 3L-NPC-VSC-Demonstrators bei ULL = 330V, I = 350A, ϕi =
π
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Abbildung 3.3.7: Ausgangsspannung einer Phase, Phasenstrom, und Zwischenkreisspannun-
gen des 3L-NPC-VSC-Demonstrators bei ULL = 330V, I = 350A, ϕi = π
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4 Modulation und
Zwischenkreisbalancierung eines
3L-NPC-VSC
Dieses Kapitel beinhaltet einen Überblick verschiedener Modulationsarten. Die für den neu-
artigen 3L-NPC-PEBB ausgewählten Modulationsverfahren werden im Detail erläutert. Ver-
schiedene Methoden zur Zwischenkreisbalancierung werden betrachtet und deren Vor- und
Nachteile aufgezeigt. Ein neuartiges Verfahren zur Zwischenkreisbalancierung, welches un-
abhängig von der Energieflussrichtung des Systems funktioniert, wird vorgestellt, analytisch
und simulativ untersucht und experimentell in einem 3 kVA-Versuchsstand verifiziert.
4.1 Modulationsarten im Überblick
Die Modulationsart beeinflusst wesentlich das Spektrum der Ausgangsspannung und die Ver-
luste des Stromrichters. Die Ausgangsspannung wird dabei durch eine Pulsweitenmodulation
(PWM) erzeugt. Dies ist, wie in Abbildung 4.1.1 dargestellt, grundsätzlich auf zwei Arten
möglich, online und offline. Ersteres bedeutet, dass die Pulsweite während des Betriebs des
Konverters berechnet und, z. B. durch Vergleich mit einem Trägersignal, umgesetzt wird. Da-
gegen bedeutet offline, dass für jede Amplitude und Pulszahl pro Grundschwingung der zu
modulierenden Ausgangsspannung das Pulsmuster für eine komplette Grundschwingungs-
periode vorausberechnet und in einem Speicher abgelegt ist. Dieses wird während des Be-
triebs des Konverters geladen und umgesetzt [47].
Das bekannteste vorausberechnete Pulsmuster ist die selektive Eliminierung Harmoni-
scher in der Ausgangsspannung (engl. selective harmonic elimination (SHE))[47, 48, 49, 50].
Dabei werden vorzugsweise Harmonische der Grundschwingung mit kleiner Ordnungszahl
unterdrückt. Das Verfahren wird häufig angewendet, wenn die Schaltfrequenz fs kleiner
als das Zehn- bis Fünfzehnfache der Grundschwingungsfrequenz f1 ist. Für das Frequenz-
verhältnis gilt
m f =
fs
f1
< 10−15. (4.1.1)
Durch SHE kann z. B. die Anregung mechanischer Resonanzen in einem Antriebssystem
verhindert werden. Neben SHE gibt es die Möglichkeit, das Pulsmuster nach Gütekriteri-
en wie z. B. Verlusten, dem Klirrfaktor, dem gewichteten Oberschwingungsverhältnis oder
Filterresonanzen zu optimieren. Diese Pulsmuster werden oft als optimierte Pulsmuster be-
zeichnet.
Die Online-Verfahren unterteilen sich in kontinuierliche und diskontinuierliche Verfah-
ren. Dabei sind kontinuierliche Verfahren dadurch gekennzeichnet, dass alle Stromrichter-
phasen über eine Grundschwingungsperiode hinweg kontinuierlich geschaltet werden. Im
Gegensatz dazu wird bei diskontinuierlichen Verfahren pro Grundschwingungsperiode jede
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Online - Verfahren Offline - Verfahren
kontinuierlich diskontinuierlich
trägerbasiert Raumzeiger
120° 60° 30°
vorausberechnete 
Pulsmuster
SHE Optimierte 
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(Klirrfaktor, Verluste, 
Filteranpassung, …)
Abbildung 4.1.1: Übersicht der generellen Einteilung üblicher Modulationsverfahren
Phase für einen Phasenwinkel von 30°, 60° oder 120° auf ein Potential geklemmt, wie z. B.
in [37] beschrieben, und somit die Anzahl der Schalthandlungen pro Grundschwingungs-
periode verringert. Dadurch werden Schaltverluste vermindert, da für die Zeit der Klem-
mung keine Schaltvorgänge in der betreffenden Phase durchgeführt werden. Alle Online-
Verfahren können sowohl durch trägerbasierte Modulation als auch durch Raumzeigermo-
dulation (engl. space vector modulation (SVM)) umgesetzt werden, da die Verfahren inein-
ander umrechenbar sind [37].
4.1.1 Trägerbasierte Modulation für den 3L-NPC-VSC
Die trägerbasierte Modulation wird durch den Vergleich eines Referenzsignals Re f mit ei-
nem oberen Trägersignal d1 und einem unteren Trägersignal d2 realisiert. Dabei werden die
Signale für alle drei Phasen mit den selben Trägersignalen verglichen. Für den 3L-NPC-VSC
gibt es verschiedene Arten, die Trägersignale zu positionieren, wie z. B. in [51] vorgestellt.
Diese Arbeit beschränkt sich dabei auf die phasengleiche PWM (engl. in-phase sinusoidal
pulse width modulation (IPSPWM)) und die phasenverschobene PWM (engl. phase opposi-
te sinusoidal pulse width modulation (POSPWM)), welche in Abbildung 4.1.2 gezeigt sind.
Aus dem Vergleich der Referenz- und Trägersignale ergibt sich der Schaltzustand der Phase
0 π 2⋅π
−UDC/2
0
UDC/2
0 π 2⋅π
 
 
Ref
d1
d2
a) IPSPWM b) POSPWM
Abbildung 4.1.2: Trägerbasierte Modulation für 3L-NPC-VSC
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x zu
qx =



1 Re fx > d1
0 d1 > Re fx > d2
−1 Re fx < d2
. (4.1.2)
4.2 Ausgewählte Modulation für den neuartigen
Phasenbaustein
Dieser Abschnitt stellt die Modulation vor, welche für den Demonstrator des Stromrichters
mit erhöhter Ausgangsspannung ausgewählt wurde. Die für den Demonstrator festgeleg-
te Schaltfrequenz beträgt fs = 5kHz. Bei einer angenommenen maximalen Grundschwin-
gungsfrequenz von f1 = 50Hz beträgt das Frequenzverhältnis m f = 100. Die Auswahl be-
schränkt sich daher auf Online-Verfahren. In [37] wird gezeigt, dass abhängig vom Modula-
tionsgrad
ma =
uXM
UDC/2
(4.2.1)
mit X = A,B,C unterschiedliche Modulationsverfahren die beste Ausgangsspannungsqua-
lität erzeugen. Zum Vergleich der Verfahren wurde in [37] ein 3L-NPC-VSC simuliert und
die WT HDN bei verschiedenen Modulationsverfahren bestimmt. Für ein konstantes Fre-
quenzverhältnis m f = 21 sind die Ergebnisse in Abbildung 4.2.1 dargestellt. Es ist ersicht-
lich, dass die Zweipunktraumzeigermodulation in einem Trägerband (engl. two-level SVM
in one carrier band (2L-SVM)) und die Dreipunktraumzeigermodulation (engl. three-level
SVM (3L-SVM)) aufgrund der geringsten WT HDN die geeignetsten Modulationsverfahren
sind. Bei den Verfahren handelt es sich um Raumzeigermodulationen, die durch äquivalente
Referenzsignale mit einer trägerbasierten Modulation ausgeführt werden können. Im fol-
genden wird die Berechnung dieser Referenzsignale vorgestellt und auf Besonderheiten der
Abbildung 4.2.1: Harmonische Verzerrung unterschiedlicher Modulationsverfahren bei
m f = 21 [37]
45
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Modulation eingegangen.
4.2.1 Zweipunktraumzeigermodulation in einem Trägerband
2L-SVM
Bei dieser Modulation wird das gleiche Basisreferenzsignal verwendet, welches bei einem
Zweipunktstromrichter Pulsmuster erzeugt, die einer Raumzeigermodulation äquivalent sind.
Da dieses Verfahren nur in einem Trägerband moduliert wird, ist der Modulationsgrad auf
ma = 0,57
1 begrenzt.
Um das Basisreferenzsignal zu berechnen, wird zu den Sollspannungen2 ua, ub, uc ein
Gleichtaktwert
u2L =
umax +umin
2
, (4.2.2)
mit umax =



ua ua ≥ ub,uc
ub ub ≥ ua,uc
uc uc ≥ ua,ub
und umin =



ua ua ≤ ub,uc
ub ub ≤ ua,uc
uc uc ≤ ua,ub
hinzu addiert, sodass
ux,2L = ux +u2L (4.2.3)
gilt. Die (4.2.3) entsprechende Basisreferenzspannungsform ist in Abbildung 4.2.2a gezeigt.
Um die 2L-SVM für einen 3L-NPC-VSC zu realisieren, muss die Basisreferenzspannung
ux,2L komplett in ein Trägerband verschoben werden. Es folgt das eigentliche Referenzsignal
der 2L-SVM für 3L-NPC-VSC zu
u′x,2L = ux,2L ±
UDC
4
, (4.2.4)
(siehe Abbildung 4.2.2b). Die Verschiebung hat zur Folge, dass die beiden Zwischenkreishälf-
ten unterschiedlich belastet werden, woraus Asymmetrien resultieren. Da es für das Verfah-
ren irrelevant ist, ob die Basisreferenzen in das obere (+UDC
4
) oder in das untere (−UDC
4
)
Trägerband verschoben werden, kann das Trägerband zyklisch gewechselt werden. Um zu-
sätzliche Schaltvorgänge beim Wechsel des Trägerbandes zu vermeiden, wird POSPWM
1Durch Addition einer dritten Harmonischen beträgt der maximale Modulationsgrad bei Nutzung beider
Trägerbänder ma = 1,155 [52]. Bei Nutzung eines Trägerbandes halbiert sich dieser Wert.
2Die Sollspannungen sind nicht zwangsläufig identisch mit den Referenzsignalen in (4.1.2). Referenzsignale
werden direkt für den Vergleich mit dem Trägersignal genutzt.
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Abbildung 4.2.2: Referenzspannungsformen für 2L-SVM
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Abbildung 4.2.3: Möglicher Zeitpunkt für schaltverlustfreien Trägerbandwechsel bei 2L-
SVM für 3L-NPC-VSC und POSPWM
eingesetzt. Damit ist es nach (4.1.2) einmal pro Schaltperiode möglich, das Trägerband zu
wechseln, ohne eine Zustandsänderung in einer der Phasen auszulösen. Der Wechsel kann
bei Erreichen eines Maximums von d1 durchgeführt werden. Zu diesem Zeitpunkt befinden
sich alle Phasen im Zustand qx = 0, wie in Abbildung 4.2.3 dargestellt. Wie bereits erwähnt,
ist die Umschaltung theoretisch in jeder Schaltperiode möglich, ohne die Qualität der modu-
lierten Ausgangsspannung, d. h. WT HDN , zu beeinflussen. Aus Abbildung 4.2.1 geht hervor,
dass die 2L-SVM für Modulationsgrade von ungefähr ma < 0,35 die beste normierte gewich-
tete gesamte harmonische Verzerrung WT HDN erzielt.
4.2.2 Dreipunktraumzeigermodulation 3L-SVM
Die 3L-SVM wird gemäß Abbildung 4.2.1 für Modulationsgrade ma > 0,35 eingesetzt. Wie
bei der 2L-SVM ergibt sich das Referenzsignal für die trägerbasierte Modulation durch Ad-
dition eines Gleichtaktwertes. Dazu wird für jede Sollspannung ux ein Hilfswert
uxh =
(
ux +u2L +
UDC
2
)
mod
(
UDC
2
)
− UDC
4
(4.2.5)
mit x = a,b,c errechnet. Es folgt
u3L =−
uh,max +uh,min
2
(4.2.6)
mit uh,max =



uah uah ≥ ubh,uch
ubh uxbh ≥ uah,uch
uch uch ≥ uah,ubh
und uh,min =



uah uah ≤ ubh,uch
ubh ubh ≤ uah,uch
uch uch ≤ uah,ubh
.
Mit (4.2.2) und (4.2.6) ergibt sich die Referenzspannung der 3L-SVM zu
ux,3L = ux +u2L +u3L, (4.2.7)
welche in Abbildung 4.2.4 gezeigt ist. Für die 3L-SVM erhält man bei Verwendung der
IPSPWM die beste normierte gewichtete gesamte harmonische Verzerrung WT HDN [51].
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Abbildung 4.2.4: Referenzspannungsform für 3L-SVM
4.3 Stand der Technik bei
Zwischenkreisbalancierungsverfahren
Aktuell wird die Zwischenkreisbalancierung entsprechend dem Stand der Technik des 3L-
NPC-VSC durch die Modulation realisiert. Damit ergeben sich, abhängig vom gewählten
Modulationsverfahren, d. h. trägerbasierter Modulation oder Raumzeigermodulation, ver-
schiedene Möglichkeiten den Zwischenkreis zu balancieren [53, 54, 55, 37]. Hingegen ist
es für die Balancierung unbedeutend, welche Referenzspannungsform bei trägerbasierter
Modulation verwendet wird, solange sich der Gleichtaktwert, über eine Grundschwingungs-
periode gemittelt, zu null ergibt. Allen auf der Modulation basierenden Balancierungsver-
fahren ist gemein, dass redundante Zustände des dreiphasigen 3L-NPC-VSC genutzt wer-
den, welche entgegengesetzte Wirkungen auf die Zwischenkreisspannungsdifferenz (uM =
uDC1−uDC2) haben. Dies lässt sich am besten mit Hilfe der Raumzeigermodulation verdeut-
lichen. In dem in Abbildung 4.3.1 gezeigten Raumzeigerdiagramm sind alle redundanten
Konverterzustände markiert, welche einen Einfluss auf die Zwischenkreisspannungsdiffe-
renz haben. Die entsprechenden Raumzeiger werden häufig als kurze Zeiger bezeichnet. Bei
Verwendung der Raumzeigermodulation ergibt sich somit die Möglichkeit, zwischen zwei
redundanten Zuständen auszuwählen, welche die Zwischenkreisspannungsdifferenz in ver-
schiedene Richtungen bewegen [53, 54, 55, 37].
Bei der trägerbasierten Modulation basiert die Zwischenkreisbalancierung auf der gleich-
mäßigen Verschiebung aller Referenzspannungswerte [53, 54, 55, 37], wie in Abbildung 4.3.2
gezeigt. Auch hierbei wird die Redundanz der kurzen Zeiger ausgenutzt, um die Zwischen-
kreisspannungsdifferenz zu beeinflussen. Bei positiver Verschiebung ergibt sich eine stärkere
Nutzung der “+” enthaltenden Zustände. Dies führt im motorischen Betrieb zum Verringern
der Zwischenkreisspannungsdifferenz.
Ein genereller Nachteil der genannten Verfahren ist, dass sie lastabhängig sind. Das bedeu-
tet, der Einfluss auf die Zwischenkreisspannungsdifferenz (Anheben oder Absenken) kehrt
sich mit dem Vorzeichen der Energieflussrichtung, d. h. bei Wechsel von generatorischem
und motorischem Betrieb, um. Aus diesem Grund ist es notwendig, die jeweilige Energief-
lussrichtung zu kennen, was die Balancierung im Bereich um ϕi =±90° erschwert.
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Abbildung 4.3.1: Redundante Konverterzustände mit Einfluss auf die Zwischenkreisspan-
nungsdifferenz in einem Raumzeigerdiagramm eines dreiphasigen 3L-
NPC-VSC nach [37]
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Abbildung 4.3.2: Verschobene Referenzsignale einer 3L-SVM eines 3L-NPC-VSC für die
Zwischenkreisspannungsbalancierung
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4.4 Die direkte Totzeitregelung zur
Zwischenkreisbalancierung
In diesem Abschnitt wird ein neuartiges Zwischenkreisbalancierungsverfahren für den 3L-
NPC-VSC vorgestellt, welches unabhängig von der Energieflussrichtung und vom gewähl-
ten Modulationsverfahren funktioniert [56]. Es ist somit für alle Modulationsverfahren, d. h.
auch diskontinuierliche Modulationen und Offline-Verfahren, ohne Anpassung anwendbar.
Das Verfahren basiert auf der Variation der Totzeiten, welche zwischen dem Ausschalten und
dem Einschalten zweier komplementär angesteuerter Schalter abgewartet werden muss.
Die Zwischenkreisspannungsdifferenz in Abhängigkeit verschiedener Parameter sowie
der Einfluss der Totzeiten auf die Zwischenkreisspannungsdifferenz werden analytisch be-
schrieben. Anschließend wird das neuartige Balancierungsverfahren, die Direkte Totzeit-
regelung (engl. Direct Dead-time Control (DDTC)), vorgestellt und die Funktionalität des
Verfahrens simulativ und experimentell überprüft.
4.4.1 Theoretische Grundlagen
A) Berechnung von Zwischenkreisspannungsdifferenz und
Zwischenkreismittelpunktstrom
Für das in Abbildung 4.4.1 gezeigte Modell gilt
iM = iDC1 − iDC2 (4.4.1)
iM = CDC1
duDC1
dt
−CDC2
duDC2
dt
. (4.4.2)
Bei Annahme gleicher Zwischenkreiskapazitäten CDC1 = CDC2 = CDC für den oberen und
unteren Zwischenkreiskondensator folgt
iM = CDC
duDC1
dt
−CDC
duDC2
dt
(4.4.3)
iM = CDC
duM
dt
(4.4.4)
mit der Zwischenkreisspannungsdifferenz uM = uDC1 − uDC2. Es ist ersichtlich, dass durch
Berechnung des Zwischenkreismittelpunktstromes iM die Zwischenkreisspannungsdifferenz
CDC1
CDC2
ia ib ic
iM
M
iMa iMb iMc
A B C
uDC1
uDC2
iDC1
iDC2
Abbildung 4.4.1: Modell zur Berechnung der Zwischenkreisspannungsdifferenz des 3L-
NPC-VSC
50
4.4 DIE DIREKTE TOTZEITREGELUNG ZUR ZWISCHENKREISBALANCIERUNG
uM abgeleitet werden kann. Zunächst wird der ideale Konverter ohne den Einfluss der Tot-
zeiten betrachtet. Es ergibt sich der Zwischenkreismittelpunktgrundschwingungsstrom der
Phase x
iMx1 = ix (1−|q̃x|) . (4.4.5)
Hierbei wird vorausgesetzt, dass die Zeitkonstanten, mit denen der Zwischenkreismittel-
punktstrom variiert, deutlich größer sind, als die Schaltperiodendauer TS. Daraus ermöglicht
sich eine Mittelung aller, auch diskontinuierlichen, Werte über eine Schaltperiodendauer TS,
wie in [57] beschrieben. Durch diese Mittelung ergeben sich für die gemittelte Schaltfunkti-
on q̃x kontinuierliche Werte im Bereich q̃x ∈ [−1,1].
Anhand der Kommutierungsvorgänge zwischen den verschiedenen Schaltzuständen qx ei-
nes 3L-NPC-VSC, z. B. (+) und (0) wie in Abbildung 4.4.2 gezeigt, lässt sich der Einfluss
der Totzeiten beschreiben. Beim Umschalten von (0) auf (+) bei positivem Phasenstrom, sie-
he Abbildung 4.4.2 a) und b), wird zunächst der Schalter T3 ausgeschaltet. Dies hat keinen
Einfluss auf den Strompfad in dieser Phase. Erst wenn T1 nach einer Totzeit TD1 einschaltet,
kann der Strom von D5 auf T1 bzw. vom Mittelpunkt M auf DC+ kommutieren. Dadurch
fließt ein positiver Phasenstrom in jeder Schaltperiode um die Totzeit TD1 länger über den
Mittelpunkt. Bei negativem Laststrom ergibt sich ein ähnlicher Zusammenhang, wie in Ab-
bildung 4.4.2 c) und d) gezeigt. Um von (+) auf (0) zu wechseln, wird zunächst T1 aus-
geschaltet, wodurch der Strompfad nicht beeinflusst wird. Nach der Totzeit TD3 schaltet T3
ein und der Strom kann von D1 auf T3 bzw. von DC+ auf den Mittelpunkt M kommutie-
ren. Es folgt, dass ein negativer Strom pro Schaltperiode um die Totzeit TD3 kürzer über den
Mittelpunkt fließt. Somit erzeugen die Totzeiten TD1 und TD3 einen positiven zusätzlichen
mittleren Strom durch den Mittelpunkt. Analog dazu ergibt sich der Zusammenhang für die
Totzeiten TD2 und TD4 der Schalter T2 und T4. Diese bewirken einen negativen zusätzlichen
mittleren Strom durch den Mittelpunkt. Aus den beschriebenen Zusammenhängen lässt sich
M
T1
T2
T3
T4 D4
D3
D2
D1
D5
D6
ix
DC+
DC-
M
T1
T2
T3
T4 D4
D3
D2
D1
D5
D6
ix
DC+
DC-
M
T1
T2
T3
T4 D4
D3
D2
D1
D5
D6
ix
DC+
DC-
M
T1
T2
T3
T4 D4
D3
D2
D1
D5
D6
ix
DC+
DC-
a) (0), positiver
Phasenstrom
b) (+), positiver
Phasenstrom
c) (+), negativer
Phasenstrom
d) (0), negativer
Phasenstrom
Abbildung 4.4.2: Strompfade für Schaltzustände (+) und (0) einer 3L-NPC-Phase bei positi-
vem und negativem Phasenstrom
51
4.4 DIE DIREKTE TOTZEITREGELUNG ZUR ZWISCHENKREISBALANCIERUNG
der totzeitbedingte Mittelpunktstrom der Phase x zu
iMx,o f f =



TD1
TS
ix q̃x > 0, ix > 0
−TD3
TS
ix q̃x > 0, ix < 0
−TD2
TS
ix q̃x < 0, ix > 0
TD4
TS
ix q̃x < 0, ix < 0
(4.4.6)
berechnen. Dieser addiert sich zu den Mittelpunktgrundschwingungsströmen iMx1 hinzu,
woraus sich der Phasenmittelpunktstrom
iMx = iMx1 + iMx,o f f (4.4.7)
ergibt. Aus der Summation der Phasenmittelpunktströme iMx folgt der Zwischenkreismittel-
punktstrom
iM = iMa + iMb + iMc. (4.4.8)
Mit (4.4.4), (4.4.7) und (4.4.8) ergibt sich
iM =CDC
duM
dt
= iMa1 + iMb1 + iMc1 + iMa,o f f + iMb,o f f + iMc,o f f . (4.4.9)
Der Einfluss der Totzeiten auf die Schaltsignale der Schalter T1 bis T4 sowie auf den Pha-
senmittelpunktstrom iMx und die Ausgangsspannung einer Phase uXM wird durch Abbil-
dung 4.4.3 veranschaulicht. Darin ist erkennbar, dass es sich bei der Totzeit um eine Ein-
schaltverzögerung für die Schalter T1 bis T4 handelt. Diese führt dazu, dass sich der Mit-
telwert des Phasenmittelpunktstroms iMx verändert. Der Mittelwert des Phasenmittelpunkt-
stroms iMx wird bei positivem Phasenstrom durch die Totzeit des Schalters T1 (grün) erhöht
und durch die Totzeit des Schalter T2 (violett) verringert. Bei negativem Phasenstrom wird
der Mittelwert des Phasenmittelpunktstroms iMx durch die Totzeit des Schalters T3 (orange)
erhöht und durch die Totzeit des Schalters T4 (blau) verringert.
B) Verfahren zur Mittelpunktbalancierung
Mit der Kenntnis, wie Totzeiten die Zwischenkreisspannungsdifferenz uM beeinflussen,
wird das Balancierungsverfahren DDTC abgeleitet. Aus (4.4.6) und Abbildung 4.4.3 ergibt
sich, dass die Totzeiten TD1 und TD3 für die Schalter T1 und T3 einen positiven zusätzlichen
mittleren Zwischenkreismittelpunktstrom iMx,o f f in jeder Phase erzeugen. Analog erzeugen
die Totzeiten TD2 und TD4 für die Schalter T2 und T4 einen negativen zusätzlichen mittle-
ren Zwischenkreismittelpunktstrom iMx,o f f in jeder Phase. Durch gezieltes Verändern der
Totzeiten ist es möglich, den Zwischenkreismittelpunktstrom iM zu beeinflussen und damit
die Zwischenkreisspannungsdifferenz uM zu regeln. Dazu wird für jeden Schalter zu einer
minimalen Totzeit TDmin ein Stellwert addiert. Um die Zwischenkreisspannungsdifferenz zu
erhöhen, wird der obere Stellwert TD13 in allen drei Phasen des Systems gleichermaßen zu
den minimalen Totzeiten TDmin der Schalter T1 und T3 hinzu addiert. Analog wird der unte-
re Stellwert TD24 zu den minimalen Totzeiten TDmin der Schalter T2 und T4 addiert, um die
Zwischenkreisspannungsdifferenz abzusenken. Es gilt
TD1 = TD3 = TDmin +TD13 (4.4.10)
TD2 = TD4 = TDmin +TD24. (4.4.11)
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Abbildung 4.4.3: Veranschaulichung des Einflusses der Totzeiten TD1–TD4 auf die Schalt-
signale T1–T4, die Ausgangsspannung uXM und den Phasenmittelpunkt-
strom iMx bei positivem und negativem Phasenstrom ix
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Abbildung 4.4.4: Blockschaltbild der Regelstruktur der DDTC
Aus (4.4.6) folgt, dass durch diese Art der Totzeitbeeinflussung die Zwischenkreisspan-
nungsdifferenz unabhängig von Strom- oder Energieflussrichtung geregelt werden kann. In
Abbildung 4.4.4 ist die Regelstruktur der DDTC gezeigt. Die Differenz der oberen und
unteren Zwischenkreisspannung uDC1 und uDC2 wird auf einen Regler geführt. Als Regler
bieten sich z. B. ein hysteresefreier Zweipunktregler oder ein Proportional-Integral-Regler
(PI-Regler) an. Es sind jedoch prinzipiell auch andere Regler verwendbar, die die Strecke
stabilisieren. Ist die Stellgröße des Reglers TStell positiv, d. h. die Zwischenkreisspannungs-
differenz ist zu hoch, wird diese zur minimalen Totzeit für T2 und T4 addiert. Die Totzeiten
der Schalter T1 und T3 bleiben unbeeinflusst und entsprechen der minimalen Totzeit. Bei
negativer Stellgröße wird diese invertiert und zur minimalen Totzeit für T1 und T3 addiert.
Analog bleiben auch hier TD2 und TD4 unbeeinflusst. Zu beachten ist, dass dieses Verfahren
für alle Schalter der drei Phasen gleichermaßen durchgeführt werden muss, sodass sich nur
Gleichtaktspannungen in den einzelnen Phasen ergeben und die verkettete Spannung nicht
beeinflusst wird.
4.4.2 Simulative Verifikation der direkten Totzeitregelung
Um zu zeigen, dass DDTC eine geeignete Methode ist, um den Zwischenkreis eines 1 MVA
3L-NPC-VSCs in Windanwendungen zu balancieren, wird eine Simulation durchgeführt.
Nachfolgend werden das verwendete Simulationsmodell vorgestellt und der Einfluss der Tot-
zeiten sowie die balancierende Wirkung der DDTC gezeigt.
A) Simulationsmodell
Es wird ein dreiphasiger 3L-NPC-VSC an einer induktiven Last mit Gegenspannung,
wie in Abbildung 4.4.5 dargestellt, vorausgesetzt. Die dreiphasige Last stellt z. B. ein drei-
phasiges elektrisches Netz oder eine Drehfeldmaschine im stationären Zustand dar. Der Zwi-
schenkreis des Stromrichters wird durch eine Spannungsquelle ohne Mittelpunktanschluss
gespeist. Die Induktivitäten LDC dienen der Entkopplung der Spannungsquelle und der Zwi-
schenkreiskondensatoren und ermöglichen einen kontinuierlichen Strom zwischen Span-
nungsquelle und Zwischenkreiskondensatoren. Der entstehende Schwingkreis aus LDC und
CDC wird durch den Widerstand RDC gedämpft. Die Simulation wird mit MATLAB Simulink
und Plecs durchgeführt. Die Parameter des Systems sind in Tabelle 4.1 aufgelistet.
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Abbildung 4.4.5: Schaltungsmodell für einen 3L-NPC-VSC und induktive Last mit
Gegenspannung
Tabelle 4.1: Simulationsparameter des Schaltungsmodells eines 3L-NPC-VSC mit indukti-
ver Last und Gegenspannung
Simulationsgröße Wert
Zwischenkreisspannung UDC = 1500V
Zwischenkreisinduktivität LDC = 6,75 µH
Zwischenkreiskapazität CDC = 20mF
Zwischenkreiswiderstand RDC = 26mΩ
Lastinduktivität LL = 240 µH
Phasenspannung ux = Û · sin(2π fot +ϕux)
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B) Visualisierung der Auswirkung der Totzeiten auf den
Zwischenkreismittelpunktstrom und die Zwischenkreisspannungsdifferenz
Für die in Abbildung 4.4.6 gezeigten Simulationsergebnisse wurde ein dreiphasiger
Laststrom
ix = Î · sin(2π fot +ϕux +ϕi (t)) (4.4.12)
eingeprägt. Die Laststromamplitude beträgt Î = 800A und die Gegenspannungsamplitude
Û = 700V. Die Phasenverschiebung des Stromes ϕi (t) wurde innerhalb von 200 ms line-
ar von −π bis π (d. h. cos(ϕi) ∈ [−1,1]) verändert, sodass alle möglichen Arbeitspunkte
(d. h. Wechselrichterbetrieb, Gleichrichterbetrieb und Blindleistungsbetrieb) abgedeckt wer-
den. Es gilt
ϕi (t) =
π
0,1
t −π. (4.4.13)
Es ist zu erkennen, dass die Totzeiten TD13 und TD24 den Mittelwert der Zwischenkreiss-
pannungsdifferenz uM unabhängig von der Phasenverschiebung ϕi zwischen Phasenstrom
und Phasenspannung beeinflussen. Dabei führt eine höhere Totzeit TD24 zu einem negati-
ven Mittelwert des Zwischenkreismittelpunktstromes iM und damit zu einem Absinken der
Zwischenkreisspannungsdifferenz uM, wie in Abbildung 4.4.6a) zu sehen. Ist TD13 größer
als TD24, wie in Abbildung 4.4.6b) dargestellt, so ergibt sich ein positiver Mittelwert des
Zwischenkreismittelpunktstromes iM und damit ein Anstieg der Zwischenkreisspannungs-
differenz uM. Weiterhin ist ersichtlich, dass bei gleichen Totzeiten aller Schalter, wie in Ab-
bildung 4.4.6c) und d) gezeigt, keine Verschiebung der Zwischenkreisspannungsdifferenz
auftritt. Es ist offensichtlich, dass Totzeitunterschiede wesentliche Auswirkungen auf den
Mittelwert der Zwischenkreisspannungsdifferenz uM haben.
C) Zwischenkreisbalancierung mit DDTC
Für das in Abbildung 4.4.5 gezeigte Modell wird die Tozeitgenerierung nach Abbil-
dung 4.4.4 verwendet. Um Abweichungen zwischen den Totzeiten der Schalter sowie unter-
schiedliche Leistungshalbleitereigenschaften (d. h. Abweichungen im Schaltverhalten, den
Schaltverzögerungen, den Spannungs- und Stromanstiegsgeschwindigkeiten, etc.) zu berück-
sichtigen, wurde die minimale Totzeit TDmin für die Schalter T1/T3 und T2/T4 unterschied-
lich gewählt. Es gilt
TDmin =
{
6 µs für T1 und T3
5 µs für T2 und T4
. (4.4.14)
Für die DDTC werden beispielhaft ein PI-Regler mit dem Ausgangssignal
TStell = KP

uM +
1
TN
t
ˆ
0
uMdτ

 (4.4.15)
und ein hysteresefreier Zweipunktregler mit dem Ausgangssignal
TStell = TZP · sgn(uM) (4.4.16)
verwendet. Dabei stellen KP und TN die Proportionalverstärkung und die Nachstellzeit des
PI-Reglers und TZP die Verstärkung des Zweipunktreglers dar. Die Simulation wird jeweils
für Wechselrichterbetrieb, reine Blindleistung und Gleichrichterbetrieb (d. h. ϕi =
[
0, π
2
, π
]
)
durchgeführt. In Abbildung 4.4.7 , Abbildung 4.4.8 und Abbildung 4.4.9 sind die Ergebnis-
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Abbildung 4.4.6: Simulationsergebnisse der Untersuchung des Einflusses der Totzeiten auf
den Zwischenkreismittelpunktstrom und die Zwischenkreisspannungsdif-
ferenz; UDC = 1500V, Î = 800A, Û = 700V, fo = 50Hz, fs = 5kHz
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Abbildung 4.4.7: Simulierte Verläufe von Phasenstrom und -spannung, Zwischenkreis-
spannungsdifferenz und DDTC-Reglerstellgröße für PI-Regler und Zwei-
punktregler bei Wechselrichterbetrieb ϕi = 0; TDmin13 = 6 µs, TDmin24 =
5 µs, UDC = 1500V, Îx = 800A, Ûx = 700V, fo = 50Hz, fc = 5kHz
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Abbildung 4.4.8: Simulierte Verläufe von Phasenstrom und -spannung, Zwischenkreis-
spannungsdifferenz und DDTC-Reglerstellgröße für PI-Regler und
Zweipunktregler bei Blindleistungsbetrieb ϕi =
π
2
; TDmin13 = 6 µs,
TDmin24 = 5 µs, UDC = 1500V, Îx = 800A, Ûx = 700V, fo = 50Hz, fc =
5kHz
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Abbildung 4.4.9: Simulierte Verläufe von Phasenstrom und -spannung, Zwischenkreis-
spannungsdifferenz und DDTC-Reglerstellgröße für PI-Regler und Zwei-
punktregler bei Gleichrichterbetrieb ϕi = π; TDmin13 = 6 µs, TDmin24 = 5 µs,
UDC = 1500V, Îx = 800A, Ûx = 700V, fo = 50Hz, fc = 5kHz
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se der Simulation für die einzelnen Arbeitspunkte dargestellt. In jeder Simulation ist der
DDTC-Regler zu Beginn deaktiviert, weswegen die Zwischenkreisspannungsdifferenz uM
bei allen untersuchten Arbeitspunkten zunächst ansteigt. Ab 0,2 s wird die DDTC aktiviert.
Es ist zu erkennen, dass die DDTC für alle untersuchten Arbeitspunkte, d. h. unabhängig
von der Energieflussrichtung, in der Lage ist, die Abweichung der Zwischenkreisspannungs-
differenz auszuregeln. Für Gleich- und Wechselrichterbetrieb, Abbildung 4.4.9 und Abbil-
dung 4.4.7, zeigt die Zwischenkreisspannungsdifferenz uM im Vergleich zu ihrem Mittelwert
nur eine geringe Welligkeit. Dadurch ist die Verwendung eines PI-Regler vorteilhaft, da da-
mit im stationären Zustand die Stellgröße verglichen mit dem Zweipunktregler nur geringe
Schwankungen bei vergleichbarer Dynamik aufweist. Weiterhin ermöglicht der PI-Regler
das Erreichen einer stationären Genauigkeit, d. h. der Mittelwert der Zwischenkreisspan-
nungsdifferenz ist gleich null.
Im Blindleistungsbetrieb, Abbildung 4.4.8, ergeben sich bei unveränderter Parametrierung
vergleichbare Schwankungen der Stellgrößen von PI- und Zweipunktregler. Allerdings wird
der stationäre Zustand mit den hier verwendeten Reglerparametern bei Verwendung eines
PI-Reglers erst nach ungefähr 1 s erreicht. Im Gegensatz dazu ist der Vorgang beim Zwei-
punktregler nach 0,3 s weitestgehend abgeschlossen.
Zwar verbleibt bei einem Zweipunktregler eine stationäre Regelabweichung, diese ist je-
doch im Vergleich zur Zwischenkreisspannung vernachlässigbar. Weiterhin ist der Zwei-
punktregler sehr robust und im Vergleich zu einem PI-Regler leichter zu parametrieren.
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Abbildung 4.4.10: Schematische Übersicht des Versuchsstandes zur experimentellen Verifi-
kation der DDTC für einen 3L-NPC-VSC
4.4.3 Experimentelle Verifikation der DDTC
In diesem Abschnitt wird die Funktionalität der DDTC anhand von experimentellen Un-
tersuchungen bestätigt. Dazu werden der entwickelte Versuchsstand vorgestellt und die Be-
dingungen für die Untersuchung beschrieben. Anschließend werden die Ergebnisse gezeigt,
welche die Funktionalität der DDTC für verschiedene Lastwinkel verifizieren.
A) Versuchsstand
Der Leistungsteil des in Abbildung 4.4.10 schematisch gezeigten Versuchsstandes be-
steht aus einer Gleichspannungsquelle, die den Zwischenkreis eines 3L-NPC-VSC speist.
Der Stromrichter besteht aus einem geteilten Zwischenkreis, drei 3L-NPC-Phasenbaustei-
nen, Sensoren für Phasenstrom, Zwischenkreisspannung und Modultemperatur, sowie den
IGBT-Gate-Treiber. Über eine Schnittstelle werden analoge Messwerte und Schaltsignale
übertragen. An die Ausgangsklemmen des Stromrichters wird eine ohmsch-induktive Last
(RL-Last) oder optional eine rein induktive Last (L-Last) angeschlossen.
Eine feldorientierte Regelung des Stromrichters [3] erfolgt über ein dSpace-System, wel-
ches die Sollspannungen ux und daraus die aktuellen Schaltsignale
q̃x =
{
ux
|uDC1| ux > 0
ux
|uDC2| ux < 0
(4.4.17)
für die drei Phasen des Systems erzeugt. Diese werden über Lichtwellenleiter (LWL) an die
in Abbildung 4.4.11 gezeigte FPGA-Einheit gesendet, welche die in Abschnitt 4.2 vorge-
stellten Referenzspannungen berechnet, die Modulation ausführt und die DDTC realisiert.
Die FPGA-Einheit besteht prinzipiell aus einer Spannungsversorgung für digitale und
analoge Schaltkreise, einer Messwertverarbeitung mit analogen Filtern und Analog/Digital-
Wandlern, einer LWL-Schnittstelle zur Kommunikation mit dem Steuerrechner sowie dem
eigentlichen FPGA als Recheneinheit.
Die Parameter des Versuchsstandes sind in Tabelle 4.2 aufgelistet. Abbildung 4.4.12 zeigt
die beschriebenen Bauteile des Versuchsstandes.
B) Ergebnisse
Zur Verifikation der DDTC wurden drei verschiedene Untersuchungen durchgeführt:
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Spannungs-
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LWL
Abbildung 4.4.11: FPGA-Einheit für Messwerterfassung, Modulation und Zwischenkreisba-
lancierung eines 3L-NPC-Laborstromrichters
Tabelle 4.2: Parameter des Versuchsstandes zur experimentellen Verifikation der DDTC für
einen 3L-NPC VSC
Bauteil Parameter
Lastdrossel L = 4mH, IL = 16A
Lastwiderstand R = 13,3Ω, IR = 8A
Zwischenkreiskondensator C = 4mF, Umax = 450V
Gleichspannungsquelle EA-PS 8720-15 Umax = 720V, Pmax = 3kW
3L-NPC-VSC
Semikron Mini MLI EVA Board
UDC,max = 800V, Smax = 50kVA
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a) Lastdrossel L = 4mH, IL = 16A b) Lastwiderstand (30x) R = 13,3Ω, IR = 8A
c) Gleichspannungsquelle EA-PS 8720-15
Umax = 720V, Pmax = 3kW
d) Semikron Mini MLI EVA Board
UDC,max = 800V, Smax = 50kVA
Abbildung 4.4.12: Komponenten des Versuchsstandes zur experimentellen Verifikation der
DDTC für einen 3L-NPC VSC
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Sprungantwort: Die DDTC wird deaktiviert und bei einem festgesetzten Wert der Zwi-
schenkreisspannungsdifferenz uM,Start wieder aktiviert, sodass das dynamische Balan-
cierungsverhalten verifiziert werden kann.
Frequenzsprung: Bei aktivierter DDTC und konstantem Laststrom wird die Ausgangs-
frequenz fo sprunghaft erhöht und anschließend wieder verringert, wodurch sich bei
RL-Last gleichzeitig der Lastwinkel ändert. Damit wird gezeigt, dass DDTC unab-
hängig von der Ausgangsfrequenz bei verschiedenen Lastwinkeln funktioniert und
auch bei einer sprungartigen Änderung der Ausgangsfrequenz den Zwischenkreis ba-
lancieren kann.
Lastsprung: Bei aktivierter DDTC und konstanter Ausgangsfrequenz wird der Betrag des
Laststroms sprungartig erhöht und anschließend wieder verringert. Es tritt keine Ände-
rung des Lastwinkels auf. Durch diese Untersuchung wird verifiziert, dass DDTC un-
abhängig vom Laststrom in der Lage ist, den Zwischenkreis zu balancieren.
Alle Untersuchungen wurden für eine RL-Last und eine L-Last durchgeführt. Als Regler
wurde der Zweipunktregler entsprechend (4.4.16) verwendet. In Tabelle 4.3 sind die Para-
meter der Messung zusammengefasst. Wenn nicht anders benannt, gelten die gleichen Be-
zeichnungen wie in Abbildung 4.4.5.
Die Modulation wurde unabhängig von der Regelung im FPGA realisiert. Dieser entschei-
det abhängig vom aktuellen Modulationsgrad ma selbstständig, ob 2L-SVM oder 3L-SVM
ausgeführt wird, wie in Abschnitt 4.2 beschrieben. Abbildung 4.4.13 und Abbildung 4.4.14
zeigen die Ergebnisse der einzelnen Untersuchungen für RL- und L-Last. Sowohl für ei-
ne RL-Last als auch eine L-Last ist es möglich, mit DDTC den Zwischenkreis eines 3L-
NPC-VSC zu balancieren. In Abbildung 4.4.13a) und Abbildung 4.4.14a) steigt die Zwi-
schenkreisspannungsdifferenz uM nach Deaktivierung der Mittelpunktbalancierung bis auf
den Wert zum Wiedereinschalten der DDTC von uM,Start = 20V an. Nach Aktivierung der
DDTC bei ungefähr 1,5 s sinkt die Zwischenkreisspannungsdifferenz uM ab und erreicht
nach weniger als 0,5 s den balancierten Zustand. Bei dem in Abbildung 4.4.13b) und Abbil-
dung 4.4.14b) gezeigten Frequenzsprung ist sowohl für einen Sprung von 10 Hz auf 200 Hz
als auch von 200 Hz auf 10 Hz keine Beeinträchtigung der Zwischenkreisspannungsdifferenz
Tabelle 4.3: Parameter der Messungen zu experimentellen Verifikation der DDTC
Untersuchung Parameter
UDC = 600V
fs = 5kHz
TDmin = 3 µs
TZP = 2 µs
Sprungantwort
uM,Start = 20V
fo = 50Hz
Ix = 8A
Frequenzsprung
fo ∈ {10Hz,200Hz}
Ix = 8A
Lastsprung
fo = 50Hz
Ix ∈ {0A,8A}
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Abbildung 4.4.13: Sprungantwort, Frequenz- und Lastsprung bei einer DDTC mit Zwei-
punktregler (TZP = 2 µs) und RL-Last (L = 4mH, R = 13,3Ω);
UDC = 600V, C = 4mF
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Abbildung 4.4.14: Sprungantwort, Frequenz- und Lastsprung bei einer DDTC mit Zwei-
punktregler (TZP = 2 µs) und L-Last (L = 4mH); UDC = 600V, C = 4mF
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uM festzustellen. Auch durch Lastsprünge von ca. 0 A auf 8 A und zurück, wie in Abbil-
dung 4.4.13c) und Abbildung 4.4.14c) gezeigt, wird keine Abweichung der Zwischenkreiss-
pannungsdifferenz uM verursacht.
Die Ergebnisse zeigen, dass die DDTC in der Lage ist, dynamisch den Zwischenkreis zu
balancieren. Das Verfahren arbeitet unabhängig von der aktuellen Ausgangsfrequenz und
dem Ausgangsstrom erfolgreich. Die Funktionalität wurde sowohl für RL- als auch L-Last
bestätigt.
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5 Kurzschlussschutz eines
3L-NPC-VSC-Phasenbausteins
Das folgende Kapitel beschäftig sich mit dem Kurzschlussschutz einer 3L-NPC-VSC-Phase.
Anforderungen an eine Fehleruntersuchung und -behandlung werden vorgestellt und ein
daraus abgeleiteter Versuchsstand zur experimentellen Fehleranalyse präsentiert. Es wird
gezeigt, dass infolge von Symmetrien im Stromrichter mehrere Fehler die gleichen Auswir-
kungen haben, weswegen sich die Anzahl der zu untersuchenden Fehler reduziert. Die zur
Kurzschlusserkennung und -behandlung nötigen Methoden werden vorgestellt. Dabei wird
sowohl der Stand der Technik gezeigt als auch auf Zusatzmaßnahmen für 3L-NPC-VSC ein-
gegangen. Anschließend werden die Fehler analytisch und experimentell untersucht sowie
Ergebnisse gezeigt. Abschließend werden verschiedene Konzepte zur Schutzauslegung für
3L-NPC-VSC vorgeschlagen.
Halbleitermodule werden heute in einer Vielzahl von Bereichen, wie z. B. in Industriean-
wendungen, der Traktion [10], bei erneuerbaren Energien, im Bereich Automotive usw. ein-
gesetzt. Diese Anwendungen stellen hohe Anforderungen an die Lebensdauer (üblicherweise
20 Jahre) und die Zuverlässigkeit des Umrichters [58, 1]. Aktuelle Entwicklungen führen zu
einer Verbesserung der Temperatur- und Lastwechselfestigkeit [59]. Dennoch sind Überlas-
tungen möglich, die Konverterschäden hervorrufen können. Im Fehlerfall1 ist es wichtig,
dass der Stromrichter in einen sicheren Zustand überführt wird, um anschließend defekte
Teile zu warten bzw. auszutauschen. Dabei sollte eine Beschädigung umliegender Bauteile
vermieden werden. Speziell bei Modulen besteht die Gefahr, dass diese im Kurzschlussfall
explodieren [60, 61] und die gesamte Anlage beschädigen. Ein aufwändiger Instandsetzungs-
und Reinigungsprozess wäre die Folge. Aus diesem Grund ist es notwendig, Kurzschlüsse
sicher erkennen und abschalten zu können.
Für 2L-VSC wurden bereits diverse Studien zu Kurzschlussverhalten, -erkennung und
-abschaltung veröffentlicht [62, 63, 64]. Ein 3L-NPC-VSC stellt besondere Anforderungen
an den Kurzschlussschutz, da die Halbleiterbauelemente nur auf die halbe Zwischenkreiss-
pannung ausgelegt sind. Eine fehlerhafte Abschaltung eines Kurzschlusses kann dazu führen,
dass an den Halbleitern die volle Zwischenkreisspannung anliegt und diese dadurch zerstört
werden. Ein Doppelfehler und die Zerstörung des Halbleitermoduls können die Folge sein.
Um Bauteilfehler einer 3L-NPC-VSC-Phase experimentell verifizieren und analysieren zu
können, wurde ein Versuchsstand mit folgenden Anforderungen konzipiert:
• Nachbildung eines Fehlers in jeder Bauteilposition durch einen Kurzschlussschalter
(KSS),
• Vermeidung einer Begrenzung des Kurzschlussstromes durch den KSS (d. h. der Nenn-
strom des KSS sollte mindestens den doppelten Nennstrom im Vergleich zu den zu
1Nomenklaturhinweis: Der Defekt eines Bauteils wird im Folgenden als Fehler bezeichnet. Befindet sich die
Phase in einem Zustand, in dem durch einen Bauteildefekt der Zwischenkreis bzw. Teile dessen vollständig
durch Halbleiterbauelemente überbrückt werden, wird dies als Kurzschluss bezeichnet.
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untersuchenden Halbleitern besitzen),
• Realisierung eines Fehlers zu beliebigen Zeitpunkten,
• Einstellung des Phasenlaststroms,
• Realisierung des Schaltzustandes der 3L-NPC-VSC-Phase im Fehlerfall.
5.1 Versuchsstand
Aus den genannten Anforderungen ergibt sich der prinzipielle Aufbau des Versuchsstandes,
welcher in Abbildung 5.1.1 gezeigt ist.
Die 3L-NPC-VSC-Phase ist auf der Basis von drei 2L-VSC-Halbbrückenmodulen (HB)
aufgebaut. In HB1 und HB3 ist das Gate des unteren Schalters kurzgeschlossen, sodass
in diese Positionen nur die Dioden (D5 und D6) wirksam sind. Die Halbbrücken werden
über eine 1mm dicke Kupferverplattung mit dem Zwischenkreis verbunden, wie in Abbil-
dung 5.1.2 gezeigt. Als Isolationsmaterial zwischen den einzelnen Platten dient der Isolier-
stoff Makrolon [65].
Neben den HB ist der KSS platziert. Dieser wird über Kupferflachband niederinduktiv zu
einer gewünschten Schalterposition parallel geschaltet, was in Abbildung 5.1.3 zu sehen ist.
Direkt parallel zu den HB sind Klemmkondensatoren geschaltet, um die bei der Kommu-
tierung wirkende Streuinduktivität zu verringern. Damit kann allerdings nur die Induktivität
der Verplattung kompensiert werden. Der größere Anteil der Kommutierungsinduktivität (ca.
90 %) resultiert aus den Streuinduktivitäten der verwendeten Halbleitermodule.
Die beiden Zwischenkreishälften (obere und untere) werden von zwei Gleichspannungs-
quellen unabhängig voneinander geladen. Die Ansteuerung der Spannungsquellen (Sollwert-
vorgabe, Freigabe des Ausgangs) erfolgt durch einen MATLAB-basierten Steuerrechner über
eine RS232-Schnittstelle.
Über diesen Steuerrechner wird weiterhin ein FPGA angesteuert, der die Schaltsignale für
die IGBTs T1 bis T4 der 3L-NPC-VSC-Phase und den KSS generiert. Die Schaltsignale wer-
den unverzögert ausgeben und an einen CPLD weiter geleitet, welcher Totzeiten hinzufügt,
HB1
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Abbildung 5.1.1: Prinzipieller Aufbau des Versuchsstandes zur Untersuchung von Kurz-
schlussfehlern innerhalb einer 3L-NPC-VSC-Phase
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a) Halbbrückenanordnung b) 1mm Kupferverplattung zur Verbindung
der Halbbrücken und zur Realisierung des
Zwischenkreises mit einer
Makrolonisolierung
Abbildung 5.1.2: Aus Halbbrücken aufgebaute Phase eine 3L-NPC-VSC mit zugehöriger
Kupferverplattung
Zwischen-
kreis
3L-NPC Phase und 
Kurzschlussschalter
Spannungs-
quellen
Lastdrossel
KSS
3L-NPC 
Phase
Kupfer-
flachband
Zwischen-
kreis
a) Versuchsstand b) Anschluss des KSS
Abbildung 5.1.3: Versuchsstand zur Untersuchung von Kurzschlüssen innerhalb einer 3L-
NPC-VSC-Phase und Details zum Anschluss des KSS
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Tabelle 5.1: Parameter des Versuchsstandes zur Untersuchung von Kurzschlüssen einer 3L-
NPC-VSC-Phase
Bauteil Hersteller Typ Parameter
Halbbrückenmodule
(HB)
Semikron SKM200GB12E4 4 Stk., UCES = 1,2kV,
IC = 200A IGBT4
Kurzschlussschalter
(KSS)
Semikron SKM800GA176D UCES = 1,7kV,
IC = 800A IGBT4
Spannungsquellen Iseg Hpx 20157 2 Stk., Umax = 2kV,
Imax = 0,15A
Lastdrossel TRAFOX INP100/1 LLast = 1mH,
Imax = 600A
Zwischenkreishälfte Electronicon EN50.N23-354N50 4 Stk., CDC = 350 µF,
UDC1,2,max = 1,5kV
Rogowskispulen PEM CWT15B 4 Stk., Imax = 3600A,
fbw = 16MHz
Differenztastköpfe Testec SI9110 4 Stk., Umax = 1,4kV,
fbw = 100MHz
die Abschaltung im Fehlerfall, unabhängig von den anliegenden Schaltsignalen, durchführt
und diese an die Treiber der IGBTs weiter leitet. Detaillierte Beschreibungen der Funktionen
von Treiber, CPLD und FPGA können dem Abschnitt 5.4 entnommen werden.
Wesentliche Details der Bauteile des Versuchsstandes sind in Tabelle 5.1 aufgelistet.
5.2 Kurzschlussfehler einer 3L-NPC-VSC-Phase
Dieser Abschnitt stellt die durch den Ausfall von Bauteilen verursachten möglichen Kurz-
schlüsse innerhalb einer 3L-NPC-VSC-Phase vor und nimmt eine Kategorisierung vor. Feh-
ler mit gleichen Auswirkungen werden zusammengefasst, sodass sich die Anzahl der zu
untersuchenden Fehler reduziert. Eine neue Art der Kurzschlusseinteilung wird speziell für
den 3L-NPC-VSC eingeführt. Die untersuchten Fehler werden aufgelistet.
5.2.1 Kategorisierung der Kurzschlüsse
Betrachtet man eine Phase des 3L-NPC-VSC, so gibt es zehn Halbleiterbauelemente, die
einen Fehler haben können. Da die Laststromrichtung Auswirkungen auf die Kurzschluss-
behandlung hat, verdoppelt sich die Anzahl der notwendigen Untersuchungen. Weiterhin ist
es möglich, dass ein Fehler in allen Schaltzuständen der Phase sowie als Kurzschluss (KS)
1 oder 2 [66] auftreten kann. Daraus ergeben sich insgesamt 120 mögliche Fehlerfälle pro
Phase.
Allerdings führen nicht alle dieser Fehlerkonstellationen zu bauteilgefährdenden Zuständen
innerhalb der Phase. Weiterhin ist es irrelevant, ob in einer der Schalterposition D1T1 bis
D4T4 ein IGBT oder eine Diode defekt ist. Zusätzlich gibt es Symmetrien innerhalb der
Fehler, die es ermöglichen, die Anzahl der Untersuchung zu reduzieren.
Die Kurzschlüsse lassen sich in folgende Kategorien einteilen:
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Typ1: Kurzschlüsse können durch IGBT-Entsättigungserkennung [64, 67] detektiert und
innerhalb der betroffenen Phase des Stromrichters durch das detektierende Bauteil ab-
geschaltet werden.
Typ2: Es wird zusätzlicher Hard- oder Softwareaufwand benötigt, um den Kurzschluss zu
erkennen bzw. innerhalb der betroffenen Phase sicher abzuschalten.
Typ3: Der Kurzschluss ist nicht innerhalb der betroffenen Phase zu behandeln.
In Abschnitt 5.4 wird ausführlich auf die Kategorien der Kurzschlüsse eingegangen. Tabel-
le 5.2 können die Symmetrieeigenschaften der Fehler sowie deren Kategorie entnommen
Tabelle 5.2: Symmetrieeigenschaften der Komponentenfehler einer 3L-NPC-VSC-Phase
Fehlerhaftes Bauelement
Schalt-
zustand
bei positivem
Phasenstrom
bei negativem
Phasenstrom
Schalt-
zustand
Kategorie
(+) T4 T1 (-) Typ 2
T3 T2 Typ 2
D5 D6 Typ 1
(0) T4 T1 (0) Typ 2
T1 T4 Typ 3
(-) T1 T4 (+) Typ 3
T2 T3 Typ 2
D6 D5 Typ 1
werden. Daraus ergibt sich beispielsweise, dass ein Fehler des IGBTs T4 im Zustand (+)
bei positivem Phasenstrom die gleichen Auswirkungen hat, wie ein Fehler des IGBTs T1 im
Zustand (-) bei negativem Phasenstrom.
Je nach Zeitpunkt des Kurzschlusseintritts werden für IGBTs zwei Arten von Kurzschlüssen
unterschieden. Diese beziehen sich auf das Bauteil, welches den Kurzschluss erkennt, d. h.
bei einem 2L-VSC auf den jeweils komplementären Schalter einer Phase.
KS1: Der Bauteilfehler liegt bereits vor dem Einschalten des Bauelements vor, sodass der
IGBT direkt auf einen Kurzschluss schaltet. Der IGBT übernimmt die volle Kommu-
tierungsspannung und der Kollektorstrom steigt auf den Sättigungsstrom an [66, 64,
59].
KS2: Hierbei tritt der Kurzschluss ein, nachdem der IGBTs bereits eingeschaltet ist. Der
Strom kann über den Sättigungsstrom hinaus ansteigen, bis der IGBT entsättigt, den
Strom dadurch begrenzt und die Kollektor-Emitter-Spannung auf die Kommutierungs-
spannung ansteigt [66, 64, 59].
Für 2L-VSC ist diese Einteilung ausreichend, da es nur zwei verschiedene Bauteilpositionen
gibt. Im Falle des 3L-NPC-VSC ist diese Unterscheidung nicht ausreichend, da beim Ein-
schalten eines IGBTs bereits ein anderer IGBT der gleichen Phase regulär eingeschaltet sein
kann. Der Kurzschluss kann dadurch in bestimmten Schaltzuständen von zwei IGBTs er-
kannt werden. Aus diesem Grund wird an dieser Stelle eine Erweiterung der Kurzschlussart
eingeführt, die sich auf den Schaltzustand der Phase bezieht.
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KS-A: Der Bauteilfehler tritt in einem Schaltzustand auf, in dem er keine Auswirkungen
hat. Beim Übergang zum nächsten Schaltzustand wirkt sich der Fehler auf die Phase
aus, d. h. es tritt ein Kurzschluss auf. Wenn zwei IGBTs den Kurzschluss erkennen
können, stellt dieser für einen IGBT einen KS1 und für den anderen IGBT einen KS2
dar.
KS-B: Der Bauteilfehler tritt in einem Schaltzustand auf, in dem der Fehler direkt zu einem
Kurzschluss führt. Wenn zwei IGBTs den Kurzschluss erkennen können, stellt dieser
für beide einen KS2 dar.
KS-C: Tritt nur bei Bauteilfehlern eines äußeren Schalters im jeweils komplementären Schalt-
zustand auf, d. h. bei T1 im Schaltzustand (-) und bei T4 im Schaltzustand (+). Der
Fehler führt in diesen Zuständen nicht zu einem Kurzschluss innerhalb der Phase son-
dern zu unzulässigen Spannungen an einem der inneren Schalter (T2 oder T3).
5.2.2 Untersuchte Bauteilfehler innerhalb einer
3L-NPC-VSC-Phase
Aus Tabelle 5.2 geht hervor, dass nur Fehler der Hälfte der Bauelemente (D5, T3, T4) un-
tersucht werden müssen, da das Verhalten und die Abschaltung der Kurzschlüsse direkt auf
die anderen Bauelemente übertragen werden können. Alle Fehler werden als KS-A und KS-
B sowie für positiven und negativen Phasenstrom untersucht. Für die äußeren Schalter wird
zusätzlich der KS-C untersucht. Eine Auflistung der untersuchten Bauelementpositionen und
Schaltzustände ist in Tabelle 5.3 gezeigt. Damit ergeben sich insgesamt 14 zu untersuchende
Fehlerfälle.
Tabelle 5.3: Untersuchte Bauteilfehler
KS-A, KS-B, KS-C, positiver
und negativer Phasenstrom
Schaltzustand Bauelementposition
(+) T4, T3, D5
(0) T4
5.3 Kurzschlussbehandlungsmethoden
In diesem Abschnitt werden Verfahren zur Erkennung und Abschaltung von Kurzschlüssen
vorgestellt. Dabei werden der aktuelle Stand der Technik für 2L-VSC sowie Methoden zur
Kurzschlussbeherrschung beim 3L-NPC-VSC gezeigt.
5.3.1 Stand der Technik
Zur Erkennung und Behandlung von Kurzschlüssen in einem 2L-VSC mit IGBTs haben
sich Entsättigungserkennung, weiches Abschalten (engl. soft turn-off ), Überspannungsbe-
grenzung bei Überspannung (engl. active clamping) und Pulssperre etabliert [63, 64, 67, 68].
Diese Verfahren werden im Folgenden vorgestellt und erläutert.
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Abbildung 5.3.1: Ausgangskennlinienfeld eines IGBTs nach [69]
A) Entsättigungserkennung
Hierbei wird das statische Ausgangskennlinienfeld des IGBTs, wie in Abbildung 5.3.1
gezeigt, genutzt, um einen Kurzschlussstrom zu erkennen. Der Konverter wird so ausgelegt,
dass der IGBT im Normalfall immer im Sättigungsbereich arbeitet. Im Falle eines Kurz-
schlusses steigt der Kollektorstrom stark an, was zur Entsättigung des IGBTs führt. Damit
ist ein Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung verbunden, welcher durch eine geeignete
Schaltung detektiert werden kann [64, 67].
Eine vereinfachte Form der Schaltung zur Entsättigungserkennung ist in Abbildung 5.3.2
dargestellt. Ist der IGBT T eingeschaltet, so fließt der Strom iQ durch die Diode D und
den IGBT T. Da dieser Strom um mehrere Größenordnungen kleiner ist als der Kollektor-
strom iC, liegt am Eingang des Komparators Comp die Summe aus Diodenspannung uD und
kollektorstromabhängiger Kollektor-Emitter-Spannung uCE an. Dieser Wert wird mit einer
Referenzspannung uComp verglichen. Da die Diodenspannung uD nur vom Quellenstrom iQ
abhängig ist, kann diese durch einen entsprechenden Korrekturwert für uComp kompensiert
werden. Eine Entsättigung wird bei
uCEM > uComp (5.3.1)
erkannt. Das Ausgangssignal des Komparators uDes wird nur im eingeschalteten Zustand
ausgewertet. Nach dem Einschalten des IGBTs wird eine Ausblendzeit tbl ≈ 10 µs abgewar-
tet, bis eine Entsättigung erkannt werden kann. Die Diode D dient zum Schutz der Schaltung,
wenn der IGBT sperrt. Die Sperrspannung der Schutzdiode muss gleich oder größer der des
IGBTs sein.
B) Soft turn-off
Dieses Verfahren verringert die Spannungsbelastung des IGBTs beim Abschalten des
Kurzschlussstroms. Durch einen geringeren Gate-Strom wird die Steilheit des Kollektor-
stromabfalls und damit die Überspannung reduziert [70]. Prinzipiell sind hierfür verschie-
dene Varianten möglich, wie z. B. in [70, 71, 72, 73] gezeigt. In Abbildung 5.3.3 ist eine
mögliche Realisierung dargestellt. Darin ist nur der untere Teil einer Gegentakttreiberstufe
gezeigt, welcher zum Ausschalten des IGBTs verwendet wird. Es handelt sich um eine Par-
allelschaltung von n Stufen (z. B. n = 50 [71]), welche bei einem normalen Schaltvorgang
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Abbildung 5.3.2: Vereinfachte Schaltung zur Entsättigungserkennung für IGBTs
T
iC
iG
RGn
Sn
RG1
S1
Abbildung 5.3.3: Schaltung zur Verringerung der Überspannung beim Abschalten eines
IGBTs (soft turn-off )
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Abbildung 5.3.4: Schaltung zum aktiven Wiedereinschalten eines IGBTs bei
Überspannungen
alle eingeschaltet werden. Wird ein Kurzschluss erkannt, z. B. durch eine Entsättigungser-
kennung, werden entsprechend weniger Stufen (z. B. n = 1 [71]) verwendet. Dadurch ver-
ringern sich der Gate-Strom iG und die Stromsteilheit des sinkenden Kollektorstroms iC. Eine
geringere Überspannung beim Abschalten des Kurzschlussstromes ist die Folge.
C) Active clamping
Durch eine Rückkopplung der Kollektor-Emitter-Spannung des IGBTs auf dessen Gate
wird im Falle einer Überspannung am Bauteil dieser aktiv entgegen gewirkt. Das Schaltungs-
prinzip ist in Abbildung 5.3.4 dargestellt. Die Kollektor-Emitter-Spannung uCE wird durch
den Spannungsteiler aus R1 und R2 geteilt und mit einer Referenzspannung uComp,ac vergli-
chen. Ist die Spannung zu groß, wird die Spannung uac zum Schaltsignal des IGBTs addiert,
wodurch das Gate des IGBTs aufgesteuert wird und und die Überspannung sinkt.
Durch active clamping ist es möglich, die Bauelemente vor unzulässigen Überspannungen
zu schützen.
Weitere Details zur Funktion und zu Varianten der Realisierung des active clampings sind
z. B. in [74, 70] gezeigt.
D) Pulssperre
Die Pulssperre dient bei einem 2L-VSC dazu, den gesamten Konverter in einen sicheren
AUS-Zustand zu versetzen. Dazu werden alle aktiven Bauelemente unverzögert und gleich-
zeitig ausgeschaltet. Dies kann ein normaler Betriebszustand sein, dient aber auch dazu, um
im Fehlerfall den Konverter schnellstmöglich in einen sicheren Zustand zu überführen. Wei-
tere Informationen zur Pulssperre während des Konverterbetriebes sind in [52] aufgeführt.
5.3.2 Schutzmaßnahmen für 3L-NPC-VSC
Zum Schutz des 3L-NPC-VSC sind weitere Maßnahmen notwendig, um eine Phase im Falle
eines Kurzschlusses in einen sicheren Zustand zu überführen. Diese Notwendigkeit besteht,
da die Halbleiterbauelemente im Normalbetrieb nur mit der halben Zwischenkreisspannung
beansprucht werden und dementsprechend ausgelegt sind. Durch falsches Abschalten einer
Phase sind Zustände möglich, in denen an einem Bauteil die volle Zwischenkreisspannung
anliegt, was zu weiteren Zerstörungen führen würde. In Abbildung 5.3.5 ist ein Beispiel dafür
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Bauelemente (hier schaltet T2 den
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Abbildung 5.3.5: Beispiel eines unzulässigen Zustands nach falschem Abschalten der Schal-
ter einer 3L-NPC-VSC-Phase
gezeigt. Bei positivem Laststrom tritt im IGBT T3 ein Fehler auf, woraus ein Kurzschluss
im Schaltzustand (+) resultiert. Schaltet T2 vor T1 ab, kommutiert der Laststrom auf D3 und
D4. Dadurch liegt am Emitter des IGBTs T2 das negative Zwischenkreispotential und am
Kollektor das positive, da T1 noch eingeschaltet ist. Infolge dessen übernimmt T2 die volle
Zwischenkreisspannung.
Die Zusatzmaßnahmen zum Schutz des 3L-NPC-VSC müssen gewährleisten, dass in je-
dem Fall zunächst die äußeren Schalter (T1 und T4) und danach die inneren Schalter (T2 und
T3) abschalten. Dazu wird als Zusatzmaßnahme die korrekte Reihenfolge beim Abschalten
der Bauelemente (Abschaltregime) eingeführt.
A) Abschaltregime
Ziel des Abschaltregimes ist es, durch eine geeignete Reihenfolge der Abschaltvorgänge
der Leistungshalbleiter einer Phase in den Zustand der Pulssperre zu gelangen, die einen si-
cheren Zustand des gesamten Stromrichters ermöglicht. Die äußeren Schalter T1 und T4
(vgl. Abbildung 5.3.5) werden durch die Schutzsteuerung sofort ausgeschaltet und das Ab-
schalten der inneren Schalter wird verzögert, bis gewährleistet ist, dass T1 und T4 die Span-
nung sicher übernommen haben. Dies geschieht durch das Einhalten der entsprechenden
Totzeit.
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BEHANDLUNGSMASSNAHMEN
B) Ausgewählte Schutzstrategie zur Untersuchung von Kurzschlüssen
innerhalb einer 3L-NPC-VSC-Phase
Die Fehlerbehandlung wird ausschließlich durch den CPLD und die Gate-Treiber rea-
lisiert. Auf den Gate-Treibern wird der IGBT-Treiberbaustein Avago ACPL 332j eingesetzt.
Dieser verfügt über eine integrierte Entsättigungserkennung und soft turn-off. Wird durch
den ACPL ein Kurzschluss erkannt, schaltet dieser das betreffende Bauteil unverzögert mit
soft turn-off aus. Dieser Ausschaltvorgang lässt sich nicht unterbrechen. Weiterhin nimmt
der Treiberbaustein für einen Zeitraum von 26 µs keine neuen Schaltsignale entgegen.
Zu Beginn des Ausschaltvorgangs gibt der Treiberbaustein ein Fehlersignal an den CPLD
aus. Dieser führt das Abschaltregime durch, d. h. es wird unverzögert ein Ausschaltsignal an
die äußeren Schalter (T1 und T4) und ein Einschaltsignal an die inneren Schalter (T2 und
T3) gegeben. Nach einer Totzeit von 5 µs erhalten die inneren Schalter das Ausschaltsignal.
Nach dem Durchführen des Abschaltregimes sperrt der CPLD alle Pulse. Erst nach Erhalt
eines Rücksetzsignals von der übergeordneten Steuerung (FPGA) werden wieder Pulse an
die Gate-Treiber ausgegeben.
Alle Gate-Treiber verfügen über active clamping, sodass während des Abschaltvorgangs
eine Überspannung über den Leistungshalbleitern verhindert wird.
5.4 Analyse von Kurzschlüssen und Ableitung von
Behandlungsmaßnahmen
Die in Abschnitt 5.2 definierten Fehler werden in diesem Abschnitt untersucht. Dabei wer-
den Fehler eines äußeren IGBTs (T4), eines inneren IGBTs (T3) und einer Clampdiode (D5)
analysiert. Der Ablauf der Untersuchung ist in Abbildung 5.4.1 dargestellt. Zum Einprägen
des Laststromes in die Drossel wird für die Zeit tlade der Zustand (+) für einen positiven
Strom und (-) für einen negativen Strom angelegt. Nach dieser Zeit wird der Schaltzustand
im Abstand von 100 µs gewechselt. Aus der Grafik ist das Intervall (I bis IV) zu entneh-
men, in dem für eine Fehlerposition, eine Stromrichtung und eine Kurzschlussart das Bauteil
durch den KSS überbrückt wird. Die Steuerung dieses Ablaufs wurde durch den FPGA des
Versuchsstandes realisiert. Zur Verdeutlichung der Ablaufsteuerung wird diese anhand eines
Fehlers von T4 bei positivem Laststrom beispielhaft erklärt. Zur Simulation eines KS-B wird
im Intervall I der KSS eingeschaltet. Der Kurzschluss tritt sofort auf. Für KS-A wird der KSS
im Intervall II eingeschaltet. Der Kurzschluss tritt allerdings nicht sofort auf, sondern erst bei
Übergang in Intervall III (Schaltzustand (0)). Der KS-C wird durch das Einschalten des KSS
im Intervall IV simuliert.
Im Folgenden werden die Fehler der genannten Bauteile theoretisch untersucht und die
Funktion der gewählten Kurzschlussbehandlungsmethoden gezeigt. Die dafür verwendeten
Ströme und Spannungen sind in Abbildung 5.4.2 definiert.
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Abbildung 5.4.1: Zeitablaufplan zur Untersuchung von Bauteilfehlern innerhalb einer 3L-
NPC-VSC-Phase
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Abbildung 5.4.2: Definition von Strömen und Spannungen zur Untersuchung von Kurz-
schlüssen einer 3L-NPC-VSC-Phase
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Abbildung 5.4.3: Zustand vor Fehler von T4 bei positivem Laststrom für KS-A und KS-B
5.4.1 Fehler eines äußeren IGBTs
Es werden KS-A und KS-B bei einem Fehler des IGBTs T4 für positiven und negativen
Laststrom, sowie KS-C für positiven Laststrom untersucht.
A) KS-A und KS-B bei positivem Laststrom
In Abbildung 5.4.3 ist die 3L-NPC-VSC-Phase vor Eintritt des Fehlers für KS-A und
KS-B gezeigt. Bei KS-A tritt der Fehler im Schaltzustand (-) auf, welcher zunächst keine
Auswirkungen hat. Mit der Transition in den Schaltzustand (0) ergibt sich ein Kurzschluss
des unteren Zwischenkreises, wie in Abbildung 5.4.4 gezeigt. Bei KS-B tritt der Fehler nach
der Transition im Schaltzustand (0) auf.
Der Kurzschluss kann von T2 und von T3 erkannt werden. KS-A stellt für T2 einen KS-1
und für T3 einen KS-2 dar. KS-B ist für beide Schalter ein KS-22. Je nach dem welcher
Schalter den Kurzschluss erkennt und zuerst abschaltet, ergeben sich entsprechende Folge-
zustände, welche in Abbildung 5.4.5 gezeigt sind. Beide Zustände sind für die dargestell-
te Phase unkritisch. Nach Erreichen der Pulssperre befindet sich die Phase im in Abbil-
dung 5.4.5a gezeigten Zustand.
Die Ergebnisse der Untersuchung eines Fehlers von T4 bei positivem Laststrom sind in
Abbildung 5.4.6 gezeigt. Die Abbildungen zeigen die Strom- und Spannungsverläufe der
Bauteile, die den Kurzschluss erkennen können: in diesem Fall von T2 und T3. In Abbil-
dung 5.4.6a ist das erwartete Verhalten bei Eintritt des Kurzschlusses zu sehen. Der IGBT
T2 schaltet bei ca. 718 µs auf einen bestehenden Fehler, woraus ein KS1 für T2 folgt. Die
Kollektor-Emitter-Spannung bricht kurz ein, jedoch entsättigt T2 sofort und übernimmt die
2Nach [66] handelt es sich um einen KS3 für T3, da dieser zum Zeitpunkt des Kurzschlusses keinen Strom
führt. Hier werden KS2 und KS3 als KS2 behandelt und nicht unterschieden.
82
5.4 ANALYSE VON KURZSCHLÜSSEN UND ABLEITUNG VON
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Abbildung 5.4.4: Kurzschluss bei Fehler von T4 und positivem Laststrom
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a) Zustand nach Abschaltung von T2 b) Zustand nach Abschaltung von T3
Abbildung 5.4.5: Zustände nach Abschaltung von T2 und T3 und Fehler von T4 bei positi-
vem Laststrom
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Abbildung 5.4.6: Gemessene Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von T4 und positivem
Laststrom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
volle Kommutierungsspannung. Der Laststrom kommutiert vollständig auf T2. Obwohl die-
ser Kurzschluss für T3 einen KS2 darstellt, wird der Stromverlauf durch das Entsättigungs-
verhalten von T2 bestimmt. Dadurch ergibt sich kein typischer KS2-Verlauf, wie z. B. in [66]
gezeigt.
Bei ca. 730 µs wird der Kurzschluss zuerst durch T3 erkannt. Dies resultiert aus einer
relativ langen Ausblendzeit von 15 µs, die nach dem Einschalten von T2 gewartet wird,
bis dieser eine Entsättigung erkennen kann. Der Kurzschluss wird deshalb nicht durch T2
erkannt. IGBT T3 schaltet den Kurzschluss mit soft turn-off ab und übernimmt die Kommu-
tierungsspannung, vgl. Abbildung 5.4.5b.
Nach einer Totzeit von 5 µs erhält T2 das Ausschaltsignal und versetzt die Phase in den in
Abbildung 5.4.5a gezeigten Zustand.
Die Verläufe für KS-B sind in Abbildung 5.4.6b dargestellt. Es handelt sich für beide
IGBTs um einen typischen KS2, welcher durch eine starke Überhöhung des Kurzschluss-
stromes, im Vergleich zu KS1, und abrupte Entsättigung charakterisiert ist. Der Kurzschluss
tritt bei ca. 562 µs auf und der Kurzschlussstrom steigt auf ca. 2000 A an, was dem Zehnfa-
chen des Nennstroms und mehr als dem anderthalbfachen des Stromes bei KS-A (ca. 1200 A)
entspricht. Die Entsättigung tritt bei ca. 563 µs auf und T2 übernimmt die Kommutierungs-
spannung. Bei ca. 564 µs erkennt T2 den Kurzschluss und schaltet diesen ab. Der Endzustand
der Phase ist gleich dem bei KS-A, siehe Abbildung 5.4.5a.
B) KS-A und KS-B bei negativem Laststrom
Der Zustand der 3L-NPC-VSC-Phase vor Eintritt des Kurzschlusses für KS-A und KS-
B ist in Abbildung 5.4.7 gezeigt. Den Kurzschlusszustand zeigt Abbildung 5.4.8. Die Defi-
nitionen für KS-A und KS-B sind identisch zu denen für positiven Laststrom.
Die Abschaltung des Kurzschlusses kann durch T2 und T3 erfolgen. Die entsprechenden
Folgezustände sind in Abbildung 5.4.9 dargestellt. Das Abschalten von T2 führt zu einer Be-
hebung des Kurzschlusses, allerdings kann dadurch noch keine Pulssperre erreicht werden.
Die 3L-NPC-VSC-Phase befindet sich weiterhin im Zustand (-). Die Abschaltung von T3 hat
zur Folge, dass der Laststrom auf die Dioden D1 und D2 kommutiert, wodurch der Kollektor
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Abbildung 5.4.7: Zustand vor Fehler von T4 bei negativem Laststrom für KS-A und KS-B
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Abbildung 5.4.8: Kurzschluss bei Fehler von T4 bei negativem Laststrom
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Abbildung 5.4.9: Zustände nach Abschaltung von T2 und T3 und Fehler von T4 bei negati-
vem Laststrom
von T3 an positives Zwischenkreispotential DC+ geklemmt wird. Aufgrund des Bauteilfeh-
lers von T4 liegt am Emitter von T3 das negative Zwischenkreispotential DC- und somit über
T3 die volle Zwischenkreisspannung an. Dieser Zustand würde aufgrund der Überspannung
zur Zerstörung von T3 führen. Die Pulssperre ist bei diesem Fehler nicht durch Abschalten
einer einzelnen Phase zu erreichen, weswegen eine phasenübergreifende Fehlerbehandlung
benötigt wird.
Abbildung 5.4.10 zeigt die gemessenen Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von T4
und negativem Laststrom. Für KS-A tritt der Kurzschluss bei ca. 518,5 µs auf. T2 und T3
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Abbildung 5.4.10: Gemessene Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von T4 und negati-
vem Laststrom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
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entsättigen und begrenzen den Kurzschlussstrom auf ca. 1200 A, wobei T3 die volle Kom-
mutierungsspannung übernimmt. Nachdem die Entsättigung von T3 erkannt wurde, versucht
dieser den Kurzschluss abzuschalten. Bei ca. 521,5 µs ist der Kurzschlussstrom abgeschal-
tet und es fließt weiterhin der Laststrom. Bedingt durch das active clamping wird jedoch
die Spannung über T3 begrenzt, sodass keine Kommutierung des Laststroms auf D1 und D2
stattfinden kann. Die sich einstellende Spannung über T3 ist dabei von den Einstellungen des
active clampings abhängig und beträgt in diesem Fall ca. 1000 V. Die Differenz von 200 V
zur Zwischenkreisspannung wird von D1 übernommen. Der Zustand der Phase ist weiterhin
kritisch, da T3 im aktiven Bereich betrieben wird und daher eine hohe Verlustleistung (hier
ca. 300 kW) umsetzt, was zu einem Fehler des Bauelements führen kann.
Die Verläufe für KS-B sind in Abbildung 5.4.10b dargestellt. Der Kurzschluss tritt bei
ca. 562,5 µs auf. Der Kurzschlussstrom steigt auf knapp 1800 A an, bis T3 bei ungefähr
563 µs entsättigt und den Strom begrenzt. Der weitere Verlauf entspricht dem von KS-A. T3
übernimmt eine Spannung von 1000 V und trägt weiterhin den vollen Laststrom.
C) KS-C
In Abbildung 5.4.11 sind die Zustände der Phase vor und nach Fehlereintritt dargestellt.
Die gemessenen Verläufe zeigt Abbildung 5.4.12. Im Schaltzustand (+) tritt bei ungefähr
867 µs ein Fehler von T4 auf, wodurch die Spannung über T3 sprungartig auf 1200 V an-
steigt. Durch active clamping wird T3 aufgesteuert, wodurch ein hochohmiger Brückenkurz-
schluss erzeugt wird, siehe Abbildung 5.4.13a. Der Kurzschluss wird bei 875 µs durch T1
erkannt und abgeschaltet. Aufgrund des Abschaltregimes werden T2 und T3 eingeschaltet,
woraus ein Kurzschluss des unteren Zwischenkreises im Schaltzustand (0) resultiert, siehe
Abbildung 5.4.13b. Es folgt die Entsättigung von T2 bei ca. 877 µs und die Abschaltung des
Kurzschlusses. Die Verläufe und weiteren Zustände sind dabei gleich denen von KS-A und
KS-B.
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Abbildung 5.4.11: Zustand vor und nach Eintritt des Fehler von T4 bei positivem Laststrom
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Abbildung 5.4.12: Gemessene Verläufe von KS-C bei Fehler von T4 und positivem Last-
strom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
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Abbildung 5.4.13: Zustände während Brückenkurzschluss und nach Abschaltung von T1
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Da für diese Untersuchung ein active clamping verwendet wurde, was die Gate-Emitter-
Spannung direkt proportional zur Überspannung erhöht, aber den IGBT nicht wieder voll-
ständig einschaltet, ist nur ein relativ kleiner Kurzschlussstrom, d. h. im Bereich des Kol-
lektornennstroms, realisierbar. Um eine Entsättigung zu erreichen, ist es notwendig, dass
durch T1 und T2 Kurzschlussstrom und Laststrom fließen. Weiterhin lässt sich die Spannung
über T3 mit den gewählten Maßnahmen bei diesem Fehler nicht begrenzen. Für eine sichere
Erkennung des Fehlers wird ein active clamping benötigt, dass den entsprechenden IGBT
wieder vollständig einschaltet und somit die Spannung begrenzt und einen niederohmigen
Kurzschluss verursacht, sodass ein entsprechender Kurzschlussstrom fließen und durch die
Entsättigungserkennung detektiert werden kann.
5.4.2 Fehler eines inneren IGBTs
Der folgende Abschnitt zeigt die Untersuchungsergebnisse für KS-A, KS-B bei einem Fehler
des IGBTs T3 für positiven und negativen Laststrom.
A) KS-A und KS-B bei positivem Laststrom
Die Abbildung 5.4.14 zeigt den Zustand der 3L-NPC-VSC-Phase vor einem Fehlerein-
tritt für KS-A und KS-B. Der Fehler tritt für KS-A im Schaltzustand (0) auf, siehe Abbil-
dung 5.4.14a, woraus bei der Transition in den Schaltzustand (+) ein Kurzschluss des oberen
Zwischenkreises resultiert, wie in Abbildung 5.4.15a gezeigt. Dies stellt einen KS1 für IGBT
T1 und einen KS2 für T2 dar. Bei KS-B tritt der Fehler im Schaltzustand (+) auf, siehe Ab-
bildung 5.4.14b, und führt sofort zum Kurzschluss (KS2 für T1 und T2). Nach korrekter
Kurzschlussabschaltung kann der in Abbildung 5.4.15b gezeigte sichere Zustand der Phase
erreicht werden.
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a) KS-A: Schaltzustand (0), positiver
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b) KS-B: Schaltzustand (+), positiver
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Abbildung 5.4.14: Zustand vor Fehler von T3 bei positivem Laststrom für KS-A und KS-B
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durch Fehler von T3, Schaltzustand (+)
b) Zustand nach Kurzschlussabschaltung bei
Fehler von T3
Abbildung 5.4.15: Kurzschluss bei Fehler von T3 bei positivem Laststrom und sicherer Zu-
stand nach Fehlerabschaltung
Der Kurzschluss kann durch die Entsättigungsüberwachung von T1 und T2 erkannt und
von diesen IGBTs abgeschaltet werden. Die entsprechenden Folgezustände sind in Abbil-
dung 5.4.16 gezeigt. Durch Ausschalten von T1 wird der Kurzschluss unterbrochen, siehe
Abbildung 5.4.16a. Das anschließende Ausschalten von T2 führt zur Pulssperre und dem
sicheren AUS-Zustand der Phase. Hierbei muss die korrekte Reihenfolge der Abschaltung
eingehalten werden. Wird T2 ausgeschaltet, während T1 noch leitend ist, ergibt sich der in
Abbildung 5.4.16b gezeigte Zustand. Der Laststrom kommutiert auf die Dioden D3 und D4,
wodurch über T2 die volle Zwischenkreisspannung anliegt, was zur Zerstörung des Bauteils
führen würde.
Die Ergebnisse der experimentellen Untersuchung sind in Abbildung 5.4.17 gezeigt. Bei
KS-A schaltet T1 bei ca. 906,5 µs auf den bestehenden Fehler, woraus ein Kurzschluss
des oberen Zwischenkreises resultiert. T1 und T2 entsättigen, wobei dies zuerst durch die
Entsättigungserkennung von T2 bei 908 µs detektiert wird. T2 schaltet bei 909 µs den Kurz-
schluss ab. Im Moment der Kommutierung des Laststromes auf die Dioden D3 und D4 wird
T2 durch active clamping wieder aufgesteuert, bis T1 Spannung übernimmt. Bei 910 µs ist
die Pulssperre erreicht und die Phase in einen sicheren Zustand überführt.
Bei KS-B tritt der Fehler nach 866,5 µs auf. Der sich ergebende Kurzschlussstrom steigt
auf 2000 A an, bis T1 und T2 bei 867 µs entsättigen. Die Entsättigung wird von beiden
IGBT-Treibern bei etwa 868 µs erkannt und per soft turn-off abgeschaltet. Bei 869 µs ist der
Kurzschluss geklärt und die Pulssperre erreicht.
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Abbildung 5.4.16: Zustände nach Abschaltung von T1 und T2 und Fehler von T3 bei positi-
vem Laststrom
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Abbildung 5.4.17: Gemessene Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von T3 und positi-
vem Laststrom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
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Abbildung 5.4.18: Zustand vor Fehler von T3 bei negativem Laststrom für KS-A und KS-B
B) KS-A und KS-B bei negativem Laststrom
Die Zustände vor Fehlereintritt bei KS-A und KS-B sind in Abbildung 5.4.18 dargestellt.
Der Fehler tritt für KS-A im Schaltzustand (0) auf, woraus bei der Transition in den Schalt-
zustand (+) ein Kurzschluss des oberen Zwischenkreises resultiert. Dies stellt einen KS1 für
IGBT T1 und einen KS2 für T2 (bei iC = 0 im Kurzschlusseintritt) dar. Bei KS-B tritt der
Fehler im Schaltzustand (+) auf und führt sofort zum Kurzschluss (KS2 für T1 und T2).
Nach korrekter Kurzschlussabschaltung kann der sichere Zustand der Phase erreicht werden.
In Abbildung 5.4.19 sind der Kurzschluss nach Fehler von T3 sowie der sichere Zustand nach
Kurzschlussabschaltung dargestellt. Dieser wird sowohl durch Abschaltung von T1 als auch
von T2 erreicht, wobei die Reihenfolge keinen Einfluss auf eventuelle Bauteilgefährdungen
hat. Beide Schalter übernehmen beim Abschalten in Summe die halbe Zwischenkreisspan-
nung.
Abbildung 5.4.20 zeigt die experimentellen Ergebnisse der Untersuchung. KS-A tritt bei
ca. 618 µs auf. Der Kurzschlussstrom steigt auf 1200 A an, bis T1 und T2 entsättigen und
den Strom auf ungefähr 600 A begrenzen. Der Kurzschluss wird bei ca. 629 µs durch T2
abgeschaltet, wodurch dieser die Spannung des oberen Zwischenkreises übernimmt und die
Phase in einen sicheren Zustand überführt.
Für KS-B tritt der Fehler bei 666,5 µs auf, wodurch zunächst der Laststrom von den Di-
oden D1 und D2 auf T3 und D6 kommutiert und anschließend der Kurzschlussstrom auf ca.
1500 A ansteigt, bis T1 und T2 bei 667 µs entsättigen. Im Moment der Kommutierung des
Laststromes und des Anstiegs des Kurzschlussstromes bei ca. 666,5 µs ist das Phänomen der
Vorwärtserholung (engl. forward recovery) zu beobachten, wie z. B. in [66] beschrieben. Es
handelt sich dabei um eine Spannungsspitze, wie sie auch beim spannungslosen Einschalten
(engl. zero voltage switching (ZVS)) von IGBTs, z. B. in Resonanzkonvertern, auftritt [75].
Die Entsättigung wird von den Treibern beider IGBTs erkannt und der Kurzschluss bei ca.
667,5 µs abgeschaltet, wobei T1 die Kommutierungsspannung übernimmt.
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Abbildung 5.4.19: Kurzschluss bei Fehler von T3 bei negativem Laststrom sowie Zustand
nach Fehlerabschaltung
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Abbildung 5.4.20: Gemessene Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von T3 und negati-
vem Laststrom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
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Abbildung 5.4.21: Zustand vor Fehler von D5 bei positivem Laststrom für KS-A und KS-B
5.4.3 Fehler einer Clampdiode
Der Fehler einer Clampdiode, hier D5, entspricht prinzipiell dem Fehlerbild eines 2L-VSC.
Es gibt nur einen IGBT, der den Kurzschluss erkennen kann, weswegen hierbei KS-A und
KS1 bzw. KS-B und KS2 identisch sind. Der Kurzschluss tritt im Schaltzustand (+) auf und
ist nur durch T1 zu erkennen und abzuschalten.
A) KS-A und KS-B bei positivem Laststrom
In Abbildung 5.4.21 sind die Schaltzustände der Phase bei Eintritt des Fehler gezeigt.
Der Kurzschluss tritt im Schaltzustand (+) auf, wie in Abbildung 5.4.22a dargestellt, und
wird durch T1 abgeschaltet. Nach dem anschließenden Abschalten aller Schalter und der
damit erreichten Pulssperre, befindet sich die Phase im in Abbildung 5.4.22b gezeigten Zu-
stand.
Abbildung 5.4.23 zeigt die experimentellen Ergebnisse der Untersuchung des Fehlers ei-
ner Clampdiode. Der Verlauf von KS-A entspricht einem KS1 bei einem 2L-VSC. Der Feh-
ler tritt bei ca. 818 µs auf und der Kurzschlussstrom steigt auf ungefähr 900 A an. Der IGBT
entsättigt bei ca. 820 µs, begrenzt den Strom auf 600 A und übernimmt die volle Kommutie-
rungsspannung. Bei ca. 835 µs wird der Kurzschluss durch T1 abgeschaltet.
KS-B verläuft wie ein KS2 in einem 2L-VSC. Bei etwa 866,5 µs tritt der Fehler auf. Der
Kurzschlussstrom steigt auf ca. 2000 A bis der IGBT entsättigt und die Kommutierungsspan-
nung übernimmt. Der Kurzschluss wird ca. bei 867,5 µs abgeschaltet.
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Abbildung 5.4.22: Kurzschluss bei Fehler von D5 bei positivem Laststrom und Zustand nach
Fehlerabschaltung
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Abbildung 5.4.23: Gemessene Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von D5 und positi-
vem Laststrom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
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Abbildung 5.4.24: Zustand vor Fehler von D5 bei negativem Laststrom für KS-A und KS-B
B) KS-A und KS-B bei negativem Laststrom
Für negativen Laststrom sind die Zustände vor Fehlereintritt für KS-A und KS-B in
Abbildung 5.4.24 gezeigt. Der Kurzschlusszustand ist in Abbildung 5.4.25 dargestellt. Der
KS-A tritt auf, wenn vom Schaltzustand (0) in den Schaltzustand (+) gewechselt wird. Im
Gegensatz dazu führt ein Fehler von D5 im Schaltzustand (+) direkt zu einem KS-B. Für
negativen Laststrom kommutiert der Laststrom bei Fehler von D5 auf diese Diode und fließt
auch nach Erreichen der Pulssperre weiter über das defekte Bauteil.
Die experimentellen Ergebnisse zeigt Abbildung 5.4.26. Der Verlauf von KS-A ist nahezu
identisch mit dem bei positivem Laststrom. Der Fehler tritt bei ungefähr 618 µs auf und der
Kurzschlussstrom steigt kurzzeitig auf ca. 1000 A. Bei 635 µs wird der Kurzschluss durch
T1 abgeschaltet.
Der Verlauf von KS-B ist ähnlich dem für positiven Laststrom. Der Fehlereintritt ist bei
ca. 666,5 µs. Auch hier kann, wie bereits in Abschnitt 5.4.2 erklärt, das forward recovery-
Verhalten des IGBTs T1 beobachtet werden, wenn der Kurzschlussstrom durch T1 fließend
ansteigt. Die Entsättigung tritt bei ungefähr 667 µs und einem Strom von 2000 A auf. Bei ca.
668 µs ist der Kurzschluss geklärt.
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b) Zustand nach Pulssperre bei Fehler von D5
Abbildung 5.4.25: Kurzschluss bei Fehler von D5 bei negativem Laststrom und Zustand nach
Fehlerabschaltung
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Abbildung 5.4.26: Gemessene Verläufe von KS-A und KS-B bei Fehler von D5 und negati-
vem Laststrom (uDC1,uDC2 = 600V, = iLast = 300A)
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5.5 Maßnahmen zur sicheren Behandlung von
Kurzschlüssen in 3L-NPC-VSC
In Abschnitt 5.3 und Abschnitt 5.4 wurden mögliche Fehlerbehandlungsmethoden vorge-
stellt und deren Funktionalität experimentell verifiziert. Dieser Abschnitt gibt eine Zusam-
menfassung der Wirksamkeit der Kurzschlussbehandlungsmethoden sowie Empfehlungen
für die Auslegung des Kurzschlussschutzes für den 3L-NPC-VSC. Dabei werden den ein-
zelnen Fehlern, d. h. Fehler von Clampdiode, innerem IGBT und äußerem IGBT, die nötigen
Maßnahmen zur Beherrschung zugeordnet.
A) Fehler einer Clampdiode bzw. eines inneren IGBTs
Um den Fehler einer Clampdiode oder eines inneren IGBTs bzw. die daraus resultie-
renden Kurzschlüsse zu erkennen, wird eine Entsättigungserkennung der äußeren IGBTs,
d. h. von T1 und T4, benötigt. Bei Erkennung eines Kurzschlusses, kann dieser unverzögert
abgeschaltet werden. Um die Überspannung beim Ausschalten zu verringern, ist es emp-
fehlenswert soft turn-off oder active clamping zu verwenden. Zum Erreichen der Pulssperre
kann ein Abschaltregime verwendet werden, in dem der komplementäre äußere IGBT sofort
abgeschaltet wird und die inneren IGBTs nach einer Verzögerung, die sicher stellt, dass der
äußere IGBT die Kommutierungsspannung übernommen hat.
B) Fehler eines äußeren IGBTs
Der Kurzschluss (KS-A und KS-B) aufgrund des Fehlers eines äußeren IGBTs ist nur
durch die Entsättigungserkennung der inneren IGBTs zu erkennen. Die Abschaltung ist, wie
in Abschnitt 5.4.1 gezeigt, nur für eine Stromrichtung innerhalb einer Stromrichterphase
möglich. Zwar kann der Kurzschlusspfad unterbrochen werden, jedoch können nicht alle
aktiven Bauelemente der betroffenen Phase ausgeschaltet werden. Es ist daher nötig, alle
Phasen des Stromrichters abzuschalten und den Laststrom auf den Wert null zu bringen.
Wird versucht, die betroffene Stromrichterphase vollständig abzuschalten, bevor der Last-
strom den Wert null erreicht hat, kommt es zu einer unzulässigen Spannungsbelastung ei-
nes inneren IGBTs. Um dies zu vermeiden, kann active clamping eingesetzt werden, wie
in Abbildung 5.4.10 zu sehen. Dies sorgt allerdings nur dafür, dass die maximal zulässige
Kollektor-Emitter-Spannung nicht überschritten wird. Das Bauelement muss in diesem Zu-
stand den vollen Laststrom bei erhöhter Spannung (UCE >
UDC
2
) tragen, bis der Laststrom
zu null getrieben wird. Verglichen mit der maximalen Kurzschlussdauer von ca. 10 µs [76]
dauert dies sehr lang, sodass mit einer Beschädigung des Bauelements durch Überhitzung
zu rechnen ist. Eine mögliche Lösung hierfür ist einerseits die Rückmeldung des active
clampings an die den Treibern vorgelagerte Schutzelektronik. Dauert der aktive Klemm-
vorgang der Kollektor-Emitter-Spannung länger als eine zuvor definierte Zeit, so wird der
entsprechende innere IGBT wieder eingeschaltet und damit entlastet. Anschließend muss
abgewartet werden, bis die verbleibenden Phasen abgeschaltet haben und der Laststrom zu
null geworden ist. Danach kann das verbleibende Bauteil der betroffenen Phase abgeschaltet
werden. Weiterhin ist es möglich, das active clamping durch einen Komparator zu realisie-
ren, der den IGBT bei Überschreiten einer bestimmten Kollektor-Emitter-Spannung wieder
vollständig einschaltet, d. h. die maximale Gate-Emitter-Spannung anlegt. Wenn sicher ge-
stellt werden kann, dass ein IGBT bei Überspannungsbeanspruchung sicher in einen leiten-
den Zustand übergeht, wie z. B. bei Press-Pack-Bauelementen, ist es auch möglich, beide
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innere IGBTs abzuschalten, ohne den Zustand des active clampings zu überwachen. In die-
sem Fall würde der überbeanspruchte innere IGBT durchlegieren und dadurch den Laststrom
weiter tragen, bis dieser durch Abschalten der verbleibenden Phasen zu null wird.
Mit diesen Maßnahmen kann auch der KS-C erkannt werden. Durch das beschriebene er-
weiterte active clamping bzw. das definierte Durchlegieren eines IGBTs kann ein Brücken-
kurzschluss erzeugt werden, der durch die Entsättigungserkennung der übrigen IGBTs er-
kannt werden kann.
Da in dieser Konfiguration möglicherweise äußere und innere IGBTs über eine Entsätti-
gungsüberwachung verfügen, muss sicher gestellt werden, dass die Spannungsaufteilung bei
der Abschaltung sicher gestellt wird. Die Empfehlung hierfür ist, dass eine erkannte Entsätti-
gung nur an die vorgelagerte Schutzelektronik gemeldet und der IGBT nicht sofort durch sei-
nen Treiber abgeschaltet wird. Anschließend sollte das Abschaltregime ausgeführt werden,
um den Kurzschluss abzuschalten. Dabei ist es sinnvoll, den Treibern durch die vorgelagerte
Schutzelektronik mitzuteilen, dass eine Abschaltung mit soft turn-off ausgeführt werden soll.
Zusätzlich kann active clamping zur Verringerung von Überspannungen verwendet werden.
C) Zusammenfassung der Schutzmaßnahmen
In Tabelle 5.4 sind die genannten Maßnahmen und Zuordnungen zu den verschiedenen
Fehler zusammengefasst.
Tabelle 5.4: Maßnahmen zum Schutz von 3L-NPC-VSC bei Bauteilfehlern
Fehler Entsättigungser-
kennung
active clamping Schutzsteuerung soft turn-off
Clampdiode äußere IGBTs optional Abschaltregime optional
innerer IGBT äußere IGBTs optional Abschaltregime optional
äußerer IGBT äußere und innere
IGBTs, nur
Rückmeldung
erweitertes active
clamping mit
Rückmeldung
Auswertung des
active clamping
Zustands, pha-
senübergreifendes
Abschaltregime
optional
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6 Zusammenfassung
Die Untersuchung des 3L-NPC-VSC als Stromrichter für Windkraftanwendungen ist das
zentrale Thema dieser Arbeit. Dazu wird nach einer Einleitung in Kapitel 2 eine Einführung
in Stromrichter für Windkraftanlagen gegeben. Der aktuelle Stand der Technik wird anhand
einer Literaturrecherche vorgestellt. Dabei wird sowohl auf Stromrichterkonzepte, d. h. Teil-
und Vollumrichterlösungen, als auch auf Stromrichtertopologien, d. h. Zwei- und Dreipunkt-
stromrichter, eingegangen. Aktuell am Markt verfügbare Stromrichter sind tabellarisch zu-
sammengefasst.
Es wird gezeigt, dass durch die Verwendung einer verketteten effektiven Stromrichter-
ausgangsspannung von 1000 V statt 690 V die Leitungsverluste in 100 m langen Kabeln um
ca. 50 % reduziert werden können. Alternativ kann bei ähnlichen Verlusten der Materialauf-
wand um ca. 40 % verringert werden. Die für diese erhöhte Ausgangsspannung benötigte
Zwischenkreisspannug von 1500 V ist nicht durch Zweipunktstromrichter mit Niederspan-
nungsbauelementen realisierbar. Daher wird ein Vergleich möglicher Realisierungsvarianten
für einen Vollumrichter mit erhöhter Ausgangsspannung und einer Nennscheinleistung von
1 MVA vorgestellt. Es werden Zweipunktstromrichter mit 3,3 kV-Halbleitern sowie einer
Reihenschaltung von 1,2 kV-Halbleitern mit einem 3L-NPC-VSC mit 1,2 kV-Halbleitern
verglichen. Der Vergleich zeigt, dass der 3L-NPC-VSC bei gleicher WT HDN . der Aus-
gangsspannung einen Wirkungsgrad von ca. 99 % erreicht und damit die effizienteste der
verglichenen Varianten ist. Die Verluste der verglichenen 2L-VSC sind gegenüber dem 3L-
NPC-VSC mindestens 30 % höher bei gleichzeitig 50 % schlechterer WT HDN .
Um die Einführung des 3L-NPC-VSC in Windkraftanwendungen zu vereinfachen, ist es
notwendig, ein Konzept für die Beherrschung aller dreipunktspezifischen Herausforderungen
zu entwickeln. Als Lösung wird in Kapitel 3 die Entwicklung eines neuartigen Phasenbau-
steins bzw. Power Electronics Building Block (PEBB) gezeigt. Dafür werden zunächst die
Vorteile der Verwendung von PEBBs und bestehende Lösungen für 3L-NPC-VSC-PEBBs
vorgestellt. Anschließend werden Struktur und Schnittstellen eines neuartigen 3L-NPC-VSC-
PEBB vorgestellt und dessen Realisierung durch die Projektpartner gezeigt.
Nach einem Überblick über mögliche Modulationsverfahren für Dreipunktstromrichter
werden in Kapitel 4 die Modulationsverfahren für den neuartigen Phasenbaustein anhand
von Literaturstudien ausgewählt. Für Amplitudenmodulationsgrade von ma > 0,35 wird die
3L-SVM und für ma ≤ 0,35 die 2L-SVM vorgeschlagen. Beide Verfahren werden durch eine
trägerbasierten Modulation umgesetzt. Die Berechnung der dazu benötigten Trägersignale
wird detailliert beschrieben.
Weiterhin wird in diesem Kapitel die Zwischenkreisbalancierung des 3L-NPC-VSC dis-
kutiert. Neben der Vorstellung aktuell verwendeter Verfahren mit den zugehörigen Vor- und
Nachteilen wird ein neuartiges Verfahren zur Zwischenkreisbalancierung gezeigt. Mit der
Direkten Totzeitregelung DDTC ist es möglich, den Zwischenkreis unabhängig von der aktu-
ellen Energieflussrichtung und dem gewählten Modulationsverfahren zu balancieren. Dabei
wird die Totzeit, die zwischen Aus- und Einschalten zweier komplementärer Schalter abge-
wartet werden muss, in allen drei Phasen gleichermaßen so verändert, dass der Zwischenkreis
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balanciert wird. Die theoretischen Grundlagen zur DDTC, sowie eine ausführliche simula-
tive und experimentelle Verifikation des Verfahrens werden gezeigt. Zur experimentellen
Untersuchung wird ein 400 V/3 kVA-Versuchsstand entwickelt, der eine Untersuchung von
Sprungantworten bei unterschiedlichen Lastwinkeln ermöglicht. Die Ergebnisse zeigen, dass
die DDTC in allen untersuchten Arbeitspunkten den Zwischenkreis balanciert.
In Kapitel 5 der Arbeit werden Kurzschlüsse und verschiedene Schutzmaßnahmen ei-
ner 3L-NPC-VSC-Phase vorgestellt. Aus den Anforderungen an die Untersuchung wird ein
1500 V/400 A-Versuchsstand abgeleitet, mit dem der Kurzschluss jeder Bauteilposition bei
beliebigen Lastströmen und Schaltzuständen nachgebildet werden kann. Anhand einer theo-
retischen Untersuchung und der Ausnutzung von Symmetrieeigenschaften wird die Anzahl
der zu untersuchenden Kurzschlüsse von 120 auf 14 reduziert. Weiterhin wird eine Kategori-
sierung der Kurzschlussfälle vorgenommen. Als Methoden zur Erkennung und Abschaltung
von Kurzschlüssen in 3L-NPC-VSC-Phasen werden Entsättigungserkennung, soft turn-off,
active clamping, Pulssperre und Abschaltregime vorgestellt. Alle zu untersuchenden Kurz-
schlüsse werden theoretisch analysiert und deren Beherrschung mit den vorgestellten Metho-
den experimentell nachgewiesen. Abschließend werden verschiedene Schutzstrategien vor-
gestellt und gezeigt, welche Bauteilfehler sich mit welchem Aufwand beherrschen lassen.
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